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ПРЕДИСЛОВИЕ 


Учебник написан на основе курса «Теория пере- 
дачи сигналов», читаемого автором в Куйбышевс- 
ком электротехническом институте связи. В нем рас- 


-Сматриваются вопросы анализа и синтеза систем 


{цепей) для передачи информации (сообщений). 

Курс теории передачи сигналов базируется на 
материалах теории линейных и нелинейных элект- 
рических цепей, теории вероятностей и призван. со- 
здать общие основы для изучения студентами с 
единых позиций современной теории связи. 

В курсе ТИС и соответственно в настоящей кни- 
ге излагаются лишь основы современной теории 
связи. Автор стремился не злоупотреблять матема- 
тическими выкладками, а дать инженерное толко- 
вание основным результатам ‘теории передачи сиг- 
налов. 

Автор признателен профессору Л. М. Финку и 
доце’там Б. Н. Бондареву, Е. З. Финкельштейну, 
М. А. Кораблину, критические замечания которых 
способствовали улучшению книги. Автор выражает 
большую благодарность профессорам А. М. Заезд- 
ному и Н. Т. Петровичу за советы и замечания, ко- 
торые помогли устранить ряд недочетов в рукопи- 
си. Автор признателен доценту Б. И. Николаеву 
за ряд критических замечаний и большую помощь 
при подготовке книги к изданию. . 

Замечания и предложения читателей просьба 
направлять в издательство «Связь» по адресу: 
Москва-центр, Чистопрудный бульвар, 2. 


Автор 


ВВЕДЕНИЕ 


Под теорией передачи сигналов (или общей теорией связи) пони- ' 
мают в настоящее время науку о передаче информации на расстоя- 
нии с помощью технических средств. Когда говорят об информа- 
‚ции, имеют в виду совокупность сведений о каком-либо событии 
или о состоянии некоторой материальной системы. Форма пред- 
ставления информации называется сообщением. Примеры сообще- 
ний: текст телеграммы, речь, музыка, фототелеграмма, телеви- 
зионное изображение, данные на выходе вычислительной машины, 
отраженные от цели локационные сигналы, команды в системах 
телеуправления космическими аппаратами и т. д. 

Для того чтобы сообщение можно было передать получателю, 
необходимо воспользоваться некоторым физическим процессом, 
способным с той или иной скоростью распространяться от источ- 
ника к получателю сообщения. Изменяющаяся во времени физи- 
ческая величина (например, звуковая волна, ток, интенсивность 
электромагнитного поля и т. п.), отображающая сообщение в про- 
цессе его передачи, называется сигналом. Часто говорят, что со- 
общение или соответствующий ему сигнал создается источником 
` сообщения или сигнала. 

В дальнейшем речь пойдет исключительно о системах электри- 
ческой связи (проводная и радиосвязь), в которых для передачи 
сообщений используются электрические сигналы 2). 

Как отправителем, так и получателем сообщения могут быть 
человек или различные приборы, передающие, регистрирующие, 
хранящие и использующие информацию. | 

В схеме рис. В.1 показано прохождение сообщения от его 
источника до получателя (в одном направлении). 

Передающее устройство преобразует исходное сообщение в 
сигнал, форма которого удобна для передачи по данной линии 
связи (физической среде). Приемное устройство выполняет обрат- 
ное преобразование. 


1} Следует подчеркнуть, что системы оптической и гидроакустической свя- 
зи, получившие за последние годы заметное развитие, вполне укладываются в 
общую схему систем электрической связи. 

1} Рассматриваемая теория имеет более широкое приложение к произволь- 
ной передаче информации в окружающем нас мире. 
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Совокупность средств, предназначенных для передачи сообще- 
ний или сигналов, называют каналом связи (в широком смысле). 
При этом средства — это технические устройства и линия связи, 
по которым проходит сигнал. В зависимости от степени детализа- 
ции пути прохождения сигнала под каналом связи понимают ту 
или иную совокупность 
средств. Так иногда в лите- 
ратуре под каналом связи 
(собственно канал связи или 
канал связи в узком смыс- 
ле) понимают лишь линию 
связи (физическую среду) 
между передающим и при- 


емным устройствами. В РТУ" тд 

А ис. В.1. Общая схема системы электри- 
ауыса говорих, нА Е ческой связи для передачи сообщений в 
мер, о радио“ или провод- одном направлении: 


ном канале или о радио- или ;__ источник сообщений; 2 — передающее ус- 

проводной линии. нь 
Помимо сигнала, в кана- точник помех 

ле связи, как правило, воз- 

никают посторонние сигналы, называемые помехами или шумами 

(например, различные наводки, шумы). Накладываясь на полез- 

ный сигнал, помехи приводят к неоднозначности при восстановле- 


нии сообщения. 


Различного рода помехи в реальных каналах связи воздейст- 
вуют на сигнал на всем пути его распространения. Однако для 
удобства анализа общее воздействие помех представлено на рис. 
В.1 суммарным эквивалентным блоком «источник помех». От это- 
го источника на вход приемного устройства поступают случайные 
электрические возмущения и, взаимодействуя с полезным сигна- 
лом, искажают его так, как это вызвано общим воздействием 
всех помех, распределенных по тракту передачи. | 


С выхода линии сигнал поступает на приемное устройство. Его 
назначение — преобразовать принятый сигнал в сообщение, как 
можно точнее воспроизводящее переданное, несмотря на помехи. 


Источник сообщения, передающее устройство, линия (среда) 
между пунктами связи, приемное ' устройство и получатель сооб- 
щения образуют систему связи. В ТПС система считается задан- 
ной, если в ней даны методы преобразования сообщения в сигнал 
и восстановления сообщения по принятому сигналу. 

Сообщения, а также соответствующие им сигналы обычно де- 
лят на непрерывные и дискретные. Примером непрерывного сооб- 
щения могут служить речь, музыка, температура исследуемого 
объекта и т. д. Для таких источников два нетождественных сооб- 
щения одинаковой длительности Г, или соответствующие им сиг- 
налы могут отличаться друг от друга в каждый момент времени 
сколь угодно мало. о 


Гистема связи 
канал сбязи 
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Часто встречаются источники, характеризующиеся днскретным 
рядом состояний. Дискретным является, например, источник, вы- 
дающий сообщение в виде текста, записанного русским алфавитом 
или, скажем, в виде последовательности арабских цифр. У таких 
источников два нетождественных сообщения, как и информацион- 
ные параметры соответствующих им сигналов, всегда имеют ко- 
нечное отличие. Так, у телеграфного источника два нетождествен- 
ных сообщения отличаются хотя бы одной буквой или порядком 
следования букв. 

Системы связи, предназначенные для передачи непрерывных 
сообщений, называют непрерывными (аналоговыми), а для пере- 
дачи дискретных сообщений — дискретными. Выделяют также 
смешанные системы связи, в которых непрерывные сообщения пу- 
тем дискретизации (квантования) соответствующих им сигналов 
(т. е. их преобразования в дискретную форму) могут быть переда- 
ны дискретными методами. Типичными примерами систем связи, 
в которых передаются. дискретные сообщения, являются телеграф- 
ные системы, системы передачи телекодовой информации, системы 
передачи данных с цифровых вычислительных машин и т. д. `· . 

Рассмотрим подробнее дискретную систему связи. Дискретные 
сообщения составляются из отдельных элементов (или букв), их 
совокупность образует первичный алфавит сообщения. Когда ко- 
личество К букв в первичном алфавите сообщения (объем алфа- 
вита) велико, прибегают, как правило, еще к одному дополнитель- 
ному преобразованию, называемому кодированием. При этом каж- 


дая К-я буква аһ передается с помощью кодовой комбинации вы 
(Е=1, 2,.., К), содержащей несколько более простых символов 6; 
Я 0; 3, т) — элементов вторичного алфавита сообщения. 
Число различных символов вторичного алфавита т называют 


основанием кода. Допустим, что каждая кодовая комбинация Бь 
содержит п символов, причем каждый из них может принимать 
одно из т значений. Тогда Число различных кодовых комбинаций 
(отличающихся хотя бы одним символом) равно т”. 
Если при заданном основании кода т длину кодовой комбина- 
ции и выбирать так, чтобы удовлетворялось условие: 
тт > К, (В.1) 
то число различных кодовых комбинаций будет достаточным для 
передачи всех букв первичного алфавита сообщения. Наименьшее 
значение основания кода т равно 2. Дискретные системы связи, в 
которых используется код с таким основанием, называются двоич- 
ными. Вследствие своей простоты они особенно широко приме- 
няются на практике. Так, во многих телеграфных системах исполь- 
зуется пятиразрядный двоичный код Бодо (п = 5, т=2), обеспечи- 
вающий передачу сообщений с объемом алфавита К= 25 = 32. Для 
передачи сообщений аһ кодовые символы б; чаще всего последова- 
тельно преобразуются в элементы канального сигнала $;(1) оди- 
наковой длительности Г. Этот процесс сводится к модуляции. При- 
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менительно к дискретным сообщениям в этом же смысле чаще 
употребляется термин «манипуляция». При наиболее распростра- 
ненном способе приема дискретных сообщений — поэлементном 
приеме — элементы (отрезки) принимаемого колебания 2(+) 
(сигнал + шум) сначала поочередно преобразуются в совокуп- 
ность кодовых символов 6, (процесс демодуляции или детекти- 
рования), а затем по ним восстанавливаются кодовая комбинация 


фь и буква сообщения а» (процесс декодирования). Часть схемы 
приемника дискретных сообщений, выполняющую функцию преоб- 
разования элементов принимаемого колебания 2(1) в совокупность 
кодовых символов б,, часто называют первой решающей схемой, 
а часть схемы, восстанавливающую по совокупности ё, буквы со- 
общения а,, — второй решающей схемой приемника. 

Рассмотрим функциональную схему преобразований сообщений 
сигналов в системе связи (рис. В.2). На вход передающего устрой- 


ай | Передающее ктросто | 
28] | 56) д0)-50"и0) . 
| Н 
| | | 
ў | | (6) } 
ЕЕ Е ЕЕ ЕО рт „3 : 
(6022) Г _ Привина утроито | 
| р(0) | 
„зы и МЕ наво: А с 
| | 
| | 
| | 
оды рее „і 


Рис. В.2. Функциональная схема преобразований сообщений и сиг- 
налов в линии связи: 


1 — источник сообщеннй; 2 — преобразователь в электрический сигнал и ко- 
дер; 3 — модулятор; 4 — линия связи; 5 — демодулято 2028 решающая схе- 
ма); 6 — декодер и преобразователь в сообщение {2-я решающая. схема); 
7 — получатель сообщений; 8 — источиик помех 


ства от источника поступает сообщение а (([, х, у, 2), которое в 
общем случае (например, в системах телевидения) может быть 
функцией времени ѓ и пространственных координат х, у, =. В ча- 
стных случаях сообщение а может не зависеть от некоторых из 
аргументов х, у, 2 и Ё. Так, при передаче фототелеграмм сообщение 
зависит лишь от двух пространственных координат а 
«точки» изображения. 


4) Штрих указывает на возможное несоответствие передаваемых и прини- 
маемых символов и сигналов, обусловленное искажениями в канале и влиянием 
помех. | 


Ц 


Передающее устройство преобразует сообщение а в канальный 
сигнал $ (1), являющийся только функцией времени. Подобное пре- 
образование осуществляется, как правило, в несколько этапов, в 
связи с чем можно отдельно выделить несколько самостоятельных 
блоков передающего устройства. Чаще всего их бывает два (рис. 
В.2, В.З). 

В блоке 2 сообщение а преобразуется в так называемый пер- 
вичный (или низкочастотный) электрический сигнал 6 (#). В си- 
стемах телеизмерения такие преобразователи получили название 
датчиков. | 

В аналоговых (непрерывных) системах связи первичный сигнал 
б (Е), как правило, линейно связан с сообщением. В дискретных 
системах этот сигнал образуется из сообщения в результате более 
сложных преобразований (кодирования) и представляет собой на 
выходе кодера последовательность кодовых символов {6;}, образо- 
ванную по некоторому определенному правилу. Это преобразова- 
ние необходимо (как увидим в дальнейшем) для лучшего согла- 
сования сигнала с каналом связи, его характеристиками. Сигнал 
5(1) в дискретных системах называют дискретным, так как один 
или более из его параметров (информационных) принимают лишь 
дискретные значения. 

В блоке 3 (модуляторе) окончательно формируется канальный 
сигнал $(1), способный распространяться по линии и достичь ме- 
ста приема. Это преобразование, как правило, заключается в из- 
менении определенного параметра переменного или постоянного 
тока (несущей) в соответствии с изменением модулирующего сиг- 
нала 6(1). Иногда канальный сигнал формируется многократной 
последовательной модуляцией. 

Из-за искажений в канале сигнала $(Ё) и из-за наличия адди- 
тивных шумов (помех) и(1) принимаемое колебание 2({)=5' (#1) + 
+и(1) тождественно не равно передаваемому $(1). 

Приемное устройство, как и передающее, можно представить 
несколькими блоками (рис. В.2, 5 и 6). Демодулятор выделяет из 
принимаемого колебания 2(#) первичный сигнал 65”(#), а декодер . 
восстанавливает по нему (по последовательности кодовых симво- 
лов) сообщение. В общем случае принятое сообщение а’(Ь х, и, 2) 
отличается от переданного а(1, х, у, г), что вызвано помехами и 
искажениями в тракте передачи. Чем меньше отличается приня- 
тое сообщение от переданного, тем выше верность (качество) пе- 
редачи. 

Подчеркнем, что структурная ‘схема рис. В.2 верна в целом и 
для непрерывных систем связи [сообщение а(1, х, у, 2) — непре- 
рывная функция своих аргументов]. Однако в этом случае не 
нужны блоки 2 и 6. Разумеется, они необходимы в смешанных си- 
стемах с дискретизацией сигнала. 


На примере некоторых наиболее типичных дискретных и непрерывных си- 
стем связи рассмотрим преобразования, которым подвергаются сообщения и сиг- 
налы в процессе их передачи. 
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Так, например, в телеграфной связи элементами сообщения (передаваемого 
письменного текста) являются буквы, цифры, выбираемые из первичного алфа- 
вита сообщения. При простейшем кодировании передающий телеграфный аппа- 
рат (например, аппарат Бодо, СТ-35, СТА-2М) превращает их в электрические 
сигналы, определенным образом (в соответствии с тем или иным кодом, при- 
нятым в данной системе) отображающие передаваемые элементы сообщения. 
Эти сигналы (низкочастотные) непосредственно передаются по проводам в мес- 
то приема (тогда они являются канальными) или (как это делается, например, 
в радиосвязи) предварительно поступают в модулятор, который образует высо- 
кочастотный канальный сигнал. Посторонние шумы (помехи) могут привести 
к тому, что принятые кодовые символы не будут соответствовать переданным, 
и тогда элемент сообщения окажется восстановленным неверно {приемный ав- 
парат отпечатает другую букву). 

В телефонной связи сообщением является человеческая речь, т. е. звуковые 
колебания воздушной среды между говорящим и микрофоном, который превра- 
щает их в электрические колебания. Последние непосредственно (городской те- 
лефон, одноканальные телефонные линии небольшой протяженности) по прово- 
дам передаются в место приема или служат модулирующим . сигналом для вы- 
сокочастотного.‘ переносчика (при многоканальном уплотнении проводной теле- 
фонной линии или в радиотелефонии). При использовании модуляции канальный 
сигнал в месте приема поступает сначала на демодулятор, превращающий высо- 
кочастотный канальный сигнал в сигнал звуковой частоты. Электрический сиг- 
нал звуковой частоты в месте приема преобразуется в звук: с помощью телефона 
(громкоговорителя). Помехи в этом случае сказываются в виде посторонних 
шумов, снижающих разборчивость принимаемого речевого сообщения. 

В фототелеграфной связи сообщение представляет собой неподвижное изоб- 
ражение (при телевизионной связи — подвижное). С помощью фотоэлектриче- 
ских преобразователей и так называемой последовательной развертки по строкам 
вырабатывается электрический сигнал, величина которого пропорциональна яр- 
кости «считываемого» в данный момент участка изображения. Этот сигнал, вос- 
становленный в месте приема (после демодуляции, если использовался высоко- 
частотный переносчик), поступает в той же временной последовательности на 
устройство (например, на электроннолучевую трубку), способное превращать 
его в световой сигнал, интенсивность которого пропорциональна в каждый данный 
момент величине электрического сигнала. Этим процесс передачи сигнала завер- 
шается. В рассматриваемых системах помехи искажают отдельные участки пе- 
редаваемого нзображения. 


Основой современного курса теории передачи сигналов являет- 
ся статистическая теория связи, интенсивное развитие которой на- 
чалось в послевоенные годы. 

Статистическая теория связи, или теория информации, возник- 
ла на стыке физико-математических и инженерно-технических ме- 
тодов. Поэтому она обладает характерной особенностью: с одной 
стороны, является дальнейшим развитием отдельных математиче- 
ских дисциплин (теории вероятностей, теории случайных функций, 
аналитической геометрии, теории множеств), а с другой -— обобще- 
нием теории электрической связи. 

Применение вероятностных методов в теории связи позволяет 
находить эффективное решение многих актуальных практических 
задач, которые раньше либо вовсе не ставились, либо представля- 
лись неразрешимыми. Эти методы адекватны существу изучаемых 
процессов. На самом деле сигналы, поступающие на приемное 
устройство системы связи, не могут быть заранее предсказаны 
(носят случайный характер). Во-первых, потому, что источник (о 
состоянии которого несет информацию полезный сигнал) выдает 
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одно из возможных для него сообщений, заранее неизвестное 
на приемной стороне. Если бы в месте приема всегда было 
известно заранее; какое (из возможных для заданного источника) 
сообщение будет передаваться, то отпала бы надобность в самой 
передаче. Во-вторых, случайный характер принимаемых сигналов 
связи? вызван наложением на полезный сигнал различных помех: 
атмосферных, космических, искусственных, флуктуационных шу- 
мов и др. 

Основной математический аппарат статистической теории свя- 
зи — теория случайных процессов и. статистических решений — 
развивался, в известной степени, независимо от конкретных физи- 
ческих и технических задач как самостоятельное направление тео- 
рии вероятностей. Значительный вклад в развитие этого аппарата 
внесли выдающиеся математики нашего времени: А. Н. Колмого- 
ров, Н. Винер, А. Вальд. Первыми основополагающими трудами 
по прикладной статистической теории связи были работы В. А. Ко- 
тельникова (1946 г.) по оптимальным (вероятностным) методам 
приема сигналов на фоне шумов и К. Шеннона (1948 г.) по обос- 
нованию строгой количественной меры информации, оптимальным 
методам кодирования, при которых обеспечивается предельно до- 
стижимая скорость передачи информации по каналу связи. Совре- 
менная теория информации Е в трудах советских мате- 
матиков А. Н. Колмогорова, А. Я. Хинчина, Р. Л. Добрушина, 
ЗС: Пинскера и других. Достижения общей теории связи в зна- 
чительной степени определяются трудами советских ученых. По- 
мимо В. А. Котельникова, следует отметить А. А. Пистолькорса, 
Д. В. Агеева, А. Н. Щукина, А. А. Харкевича, В. И. Сифорова, 
В. С. Пугачева, В. С. Мельникова, Л. М. Финка, Р. Л. Стратоновича, 
Б. Р. Левина, Б. С. Цыбакова, Л. Ф. Бородина, В. И. Тихонова, 
Н. Т. Петровича и других. Заметный вклад в теорию, помимо 
К. Шеннона, внесли зарубежные ученые Р. Хартли, А. Файнстейн, 
Ф. Вудворд, Д. Миддлтон, Р. Хемминг, С. Райс, У. Питерсон, 
Л. Бриллюэн, Дж. Турин, Р. Фано, Т. Кайлатс, П. Грин, Дж. Во- 
зенкрафт, К. Хелстром и другие. 

Теория связи оказала значительное влияние на оцёнку любых 
систем передачи информации по их обобщенным характеристикам. 
Различают внешние характеристики систем связи, по которым по- 
лучатель сообщений оценивает их качество безотносительно к их 
внутренней структуре, и внутренние характеристики самой систе- 
мы. К внешним характеристикам относятся: скорость (количество 
информации, передаваемой получателю в единицу времени), вер- 
ность (степень соответствия переданного сообщения принятому), 
своевременность (определяется допустимой задержкой во времени 
принятого сообщения относительно переданного) ?). 


1) Случайный характер принимаемых сигналов связан также с искажения- 
ми и помехами, которые возникают при многолучевом распространении. 

2) Для спецсвязей следует учесть и такую характеристику, как скрытность 
(невозможность расшифровки ешая не адресатом). 
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Наиболее полной внутренней характеристикой любой системы 
связи является ее эффективность, показывающая, как и какой це- 
ной система решает поставленную задачу (т. е. передает инфор- 
мацию с необходимыми скоростью, верностью и задержкой} при 
заданных условиях (прежде всего, свойствах линии связи). Эффек- 
тивность системы связи определяется, вообще говоря, многими по- 
казателями, например, такими, как сложность аппаратуры, 
стоимость, надежность во времени, габариты, требуемая мощность 
сигнала, ширина полосы частот. Однако в рамках теории переда- 
чи сигналов чаще всего уделяется внимание следующим численным 
показателям эффективности: помехоустойчивости (способности 
системы противостоять вредному воздействию помех), которая 
определяет верность связи; энергетическому выигрышу (проигры- 
шу) перехода от одной системы к другой {) при сохранении верности 
и скорости; удельной (на 1 Гц полосы частот) скорости передачи 
информации при заданной верности. Универсалыной характеристи- 
кой эффективности систем передачи информации является коэффи- 
циент использования системой пропускной способности канала 
(максимально возможной скорости передачи О по ка: 
налу). 

Курс ТПС и соответственно материал книги можно условно 
разделить на две части. В первой Ҷгл. 1—3) рассматриваются 
только вопросы анализа систем электрической связи, т.`е. опреде- 
ляются их характеристики при заданном способе функционирова- 
ния отдельных звеньев. Во второй части (гл. 4—9) рассматривают- 
ся вопросы синтеза (построения) оптимальных систем и отдельных 
звеньев, у которых скорость передачи и верность приближаются 
к предельным значениям. 


Контрольные вопросы 


1. Что понимают под теорией передачи сигиалов, или общей теорией связи? 

2. Что называют сообщением в ТПС? 

3. Какая разница между сигналом н сообщением? 

4. Что понимают под лннией, каналом и системой связи?‘ 

5. Какие сообщения передаются в системах электрической связи, как они прев- 
ращаются в электрический сигнал на передающем коице линии связи, и вос- 
станавливаются на приемном конце линии? 

6. Какая разница между дискретными и непрерывными сообщениями? · 

7. Что понимают под помехами и шумами в канале связи? 

8 

9 


. Что понимают под первичным и вторичным т в дискретных систе- 
мах связи? 


. Как Вы понимаете 3 основные внешние характеристики систем связи: ско- 
рость, верность, своевременность? 


10. Какие характеристики являются внутренними характеристикамн эффектив- 
ности снстем связи? 


11. В чем различие задач анализа и синтеза, рассматриваемых в курсе ТПС? 


1) Или степени возможного изменения средней мощности сигнала в срав- 
ниваемых системах. 
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1 ГЛАВА 


Математическое описание и 
свойства сигналов и помех 


1.1. ДЕТЕРМИНИРОВАННЫЕ И СЛУЧАЙНЫЕ ПРОЦЕССЫ 


Многообразие физических процессов (изменений. во времени 
различных физических величин, в том числе и сигналов электриче- 
ской связи), с которыми можно встретиться в повседневной жиз- 
ни, разделяется на два класса. 

К первому классу относятся процессы, течение которых во вре- 
мени можно заранее предсказать, имея некоторые априорные *) 
сведения. Например, известно, что генератор вырабатывает сину- 
соидальное напряжение с амплитудой (о частотой оо и начальной 
фазой фо (рис. 1.1). В этом случае заранее известно мгновенное на- 
пряжение на клеммах генератора в любой момент времени: 


$(1) = Ос соѕ (оо - Фо). ФО 


Подобные процессы называются детерминированными (предо- 
пределенными). Таким образом, детерминированный физический 
В процесс может быть задан математически 

50) некоторой вполне определенной функцией 
времени. Однако, строго товоря, в природе 
нет и не может быть «чисто» детерминиро- 
ванных процессов. Такие процессы могли 
бы возникнуть только в полностью ИЗОЛИ- 
рованных физических системах. Так, пол- 
ная изоляция системы предполагалась в 
приведенном выше примере детерминиро- 
в ванного процесса, где не учитывалось влия- 
Рис. 1.1. Детермини- НИе окружающей среды на работу генера- 
рованный гармониче Тора синусоидального напряжения (тенера - 
ский процесс ° тор предполагался идеальным). Поэтому 
реальный физический процесс может счи- 

таться детерминированным и, следовательно, описываться вполне 
определенной (детермированной) функцией времени лишь прибли- 
женно. Сложные причинно-следственные связи, присущие всем фи- 


1) аргіогі (лат.) — заранее, прежде чем. 
16 


зическим явлениям в масштабе Вселенной, приводят к тому, что 
эволюция реальных физических процессов определяется колоссаль- 
ным числом различных факторов, полный учет которых невозмо- 
жен. Однако совокупное воздействие этих факторов, как правило, 
подчиняется устойчивым закономерностям, поддающимся изуче- 
нию методами современной теории вероятностей. Закономерности 
эти называются статистическими. Знание их позволяет плодот- 
ворно изучать различные случайные процессы, а также их взаимо- 
связь в окружающей нас природе. Успешное применение теорети- 
ко-вероятностных методов привело к возникновению целого ряда 
статистических теорий. Это статистическая механика, статистиче- 
ская термодинамика и другие науки, среди которых сравнительно 
недавно получила развитие и статистическая теория связи. 

Следовательно, второй класс составляют процессы, течение ко- 
торых не может быть описано регулярной функцией времени. В 
каждый данный момент процесс с некоторой вероятностью может 
принять то или иное количественное значение из множества воз- 
можных. Рассмотрим пример. Известно, что даже при постоянной 
разности потенциалов на электродах радиоламп отмечается хао- 
тическое колебание анодного тока, вызванного флуктуацией интен- 
сивности потока электронов, текущих от катода к аноду. Явление 
это называется дробовым эффектом, а вызванная им флуктуация 
анодного тока — это типичный пример случайного . процесса. В 
этом случае заранее невозможно описать ход процесса детермини- 
рованной функцией времени. Можно только указать для каждого 
момента времени распределение вероятностей значений процесса. 

Случайным можно назвать процесс, эволюция (изменение) ко- 
торого зависит не только от времени, но и от случайных факторов. 
Конкретный ход случайного процесса, установленный в результате 
всякого отдельного опыта, называется его реализацией. 

Размерность отдельных реализаций определяет и размерность 
случайного процесса в целом. Всюду в дальнейшем случайные 
величины и процессы обозначаются большими латинскими и гре- 
ческими буквами (Х, У, 2, Ч ит. п.), в отличие от детерминирован- 
ных процессов (реализаций), обозначаемых малыми буквами. 
Число различных реализаций случайного процесса может быть 
конечным, счетным (бесконечным, но все реализации ‘можно прону- 
меровать) и несчетным. 

Так, например, на рис. 1.2а показана двоичная кодовая после- 
довательность 0(#) длительности Тк (ее элементы 65; имеют одина- 
ковую длительность Г), содержащая одиннадцать двоичных сим- 
волов. Это реализация кода Баркера [48] или некоторого случай- 
ного процесса, который обозначим через В (1). Считая, что возмож- . 
ны любые сочетания кодовых элементов на интервале Гь, легко 


1) В порядке исключения большими буквами иногда, по установившейся 
традиции, обозначаются некоторые регулярные величины и детерминированные 
характеристики случайных процессов. 
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подсчитать, что число реализаций случайного процесса В({) рав- 


но 214, 


Если (1.1) считать реализацией непрерывного случайного про- 
цесса $(#) = Оосоѕ (кооѓ ++ Ф) на интервале Т, то в случае непрерыв- 


Рис. 1.2. Последова- 
тельность ` Баркера: 

а) представление ре- 
ализации двоичного 
синхронного случай- 
ного процесса; 6б) ав- 
токорреляцконная 


функция 


} 


ного распределения начальной фазы % множество реализаций это- 
го процесса несчетно. Заметим, что детерминированный процесс 
можно рассматривать как частный случай вырожденного случай- 


1) | 


В А 
] У - | Уф і 
! |, Тг@ 


Рис. '1.3. Совокупность реализаций непре- 
рывного случайного процесса и его мате- 
матического ожидания Е 


ного процесса, характеризу- 
емого единственной реали- 
зацией, имеющей вероят- 
ность единица. 

Представить случайный 
процесс одной кривой ї) не- 
возможно, но иногда поль- 
зуются графиком, на кото- 
ром нанесено несколько ре- 
ализаций процесса из числа 
возможных (рис. 1.3). Та- 
кое графическое представ- 
ление благодаря наглядно- 
сти помогает показать те или 
иные особенности изучаемо- 
го случайного процесса, луч- 
ше выявить смысл его веро- 
ятностных характеристик. 


Случайный процесс может быть задан на всей оси времени (—оо < 
<1< +оо), но чаще всего при изучении сигналов связи, которые 


1) Исключая отмеченный выше вырожденный случай. 
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практически всегда ограничены во времени (финитны), его удобно 
рассматривать на ограниченном временном интервале (например, 
0=</1<Т). Если фиксировать какой-нибудь момент времени &, то 
значение случайного процесса в этот момент представляет собой 
случайную величину, называемую сечением процесса в точке ѓо. 

Различные связные сигналы, будучи носителями информации 
различных сообщений, представляют собой реализации случайно- 
го процесса. 

Случайным процессом является и помеха (шум) в канале 
связи. Следовательно, для дальнейшего изучения сигналов, помех 
и их взаимодействия при передаче сообщений, а также для иссле- 
дований самого процесса передачи и объективной оценки различ- 
ных систем связи необходимо воспользоваться методами теории 
случайных процессов. 


Контрольные вопросы 


1. Какой процесс называется случайным? 

2. Что такое реализация случайного процесса и каким числом реализаций мо- 
жет характеризоваться случайный процесс? 

3. Что называется сечением случайного процесса? 


1.2. ВЕРОЯТНОСТНЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ 
СЛУЧАЙНЫХ ПРОЦЕССОВ 


Уже отмечалось, что количественно случайный процесс описы- 
вается случайной функцией времени Х (1), которая в любой момент 
времени может принимать различные значения с заданным рас- 
пределением вероятностей. 

В зависимости от того, какие значения принимают аргумент 
(время 2) и уровни реализаций случайного процесса Х, различают 
четыре типа случайных процессов. 

Непрерывный случайный процесс: і и Х могут принимать лю- 
бые значения на отрезке (или, быть может, на всей) действитель- 
НОЙ ОСИ. | 

Дискретный случайный процесс: і непрерывно, а величины Х 
дискретны (принимают одно из возможных значений с шагом Ах). 

Непрерывная случайная последовательность: і дискретно (с 
шагом Лі), а Х может принимать любые значения на отрезке (или 
на всей) числовой оси. Такие процессы часто называют также про- 
цессами с дискретным временем. 

Дискретная случайная последовательность): і и Х дискретны. 

Примеры реализаций четырех классов приведены на рис. 1.4. 

Рассмотрим теперь некоторые количественные характеристики 
случайных процессов, ибо одно лишь сведение о том, что два про- 


1} Дискретная случайная последовательность часто служит аппроксимацией 
непрерывного случайного процесса и значительно облегчает исследования. 
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цесса Х(?) и Ү(#) случайны, не позволяет никак сравнивать их · 
между собой. При рассмотрении процесса Х(Г) зафиксируем 
0) какой-нибудь момент времени 4, т. е. 
возьмем сечение Х.= Х(һ), подчиняю- 
щееся, как всякая случайная величина, 
| тому или иному закону распределения 
Г) ‚ вероятностей. Пусть Ё1(х, й) — интег- 
ральная функция распределения выбран- 

д) Хы) ного сечения Х\!. Это означает, что 


М Е.(х, ћ) =Р(Х,<х), 


где символом Р обозначена вероятность 
выполнения неравенства, указанного в 
скобках. | 

Сечению Хэ, взятому в другой момен: 
времени #55, соответствует интеграль- 
ная функция ‘) распределения 


Е (х, в) =Р(Х2<х). 


Е. (х; И) и Е1(х, В) в общем случае могут 
быть различными при различных величи- 
нах Ни ё. Поэтому, характеризуя про- 
цесс Х(?), можно говорить о семействе 
функций распределения, зависящем от 
параметра {: 


Е,(х, 1) =Р(Х( Хх). (1.2) 


Фиксируя в функции двух переменных 
(1.2) второй аргумент (время 1), получим 
интегральную функцию распределения 
для сечения процесса Х(1) в соответст- 
ря». 1. РЕАДУИЗНИЫИ: вующий момент времени. Если сущест- 
а) непрерывного случайного вует частная производная от функции 


процесса; 6) дискретного (1.2) по переменной х 
случайного процесса; в) не- 


дХ 


прерывной случайной после- о (х, В = дЕ, (х, 1) , (1.3) 
довательности; г) дискрет- дх ` 

ной случайной пюследова- 

тельности то она называется одномерной диффе- 


ренциальной функцией распределения 
процесса Х(Ё) или его одномерной плотностью вероятности. 
При достаточно малых приращениях по переменной х из (1.3) 
имеем 


А[Е, (х, Г |=. (х, Ах, (1,4) 


откуда следует, что приращение Ё! (х, #) в окрестности точки х 


2) Индекс 1 означает, что данная функция распределения является одно- 
мерной. | 
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геометрически определяется приращением элементарной площад- 
ки под кривой плотности вероятности. Из (1.4) следует также, что 
размерность дифференциальной функции обратна размерности 
процесса, так как интегральная функция, определяющая вероят- 
ность некоторого события, всегда безразмерна. 

Если случайный процесс Х(Р) может принимать только диск- 


ретные значения хһ(Ё = 1, 2, 3, ..., К) с вероятностями Рь, то интег- 
ральная функция (1.2) принимает вид 
ее 3 
Ра(х, В =Р(Х<х) = Ў, Р,1(х—хһ), (1.5) 


=] 
где 1(2) — единичная ЕГЕ равная | при 2>>0 и нулю при 
2<0 [2]. 
Взяв производную от (1.5) по х, получим выражение для плот- 
ности вероятности дискретного распределения в виде решетчатой 
функции: 


о (о 0) = В = =, 2 


= ўс (1.6) 
2—1 


#1 28 


ие) 


— функция Дирака, существующая только в точке 


2=0 и имеющая единичную площадь [2]. 
На рис. 1.5.а, б изображены одномерные интегральные и диф- 
ференциальные распределения. 


Г) д) 


@ (24) 


44 (2,1) т б(т-1) +9022) +В) 
Ц 


Рис. 1.5. Графики одномерных дифференциальных и интегральных 
распределений случайного процесса: 
а) непрерывного; 6б) дискретного 
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Значительную роль при исследовании случайных процессов 
играют их числовые характеристики (или различные усредненные 
значения). Так, если для всякого сечения Х.=Х (й), как для слу- 
чайной величины, указать его математическое ожидание?. 


оо 


| М{Хх}=Х,= | хо (х, В) ах (1.7) 
м дисперсию С 
року (К) | (х) (5, в)ах (1.8) 
можно определить две о функции времени: 
у тх (0) = МҢХ(0} = (0) (1.9) 
ох Вх}, _ (1.0) 


которые называются соответственно математическим ожиданием 
и дисперсией случайного процесса Х(Ё). Центрированный процесс 


50. 
„Х (#) получается вычитанием из Х(2) его математического ожида- 
НИЯ: 


Х(=Х(—тх(. 


Переход от исходного процесса к центрированному в ряде слу- 
‘чаев намного облегчает решение прикладных задач. 

Математическое ожидание случайного процесса представлено 
„жирной кривой на рис. 1.3 как функция, ордината которой в каж- 
.Дой точке / является математическим ожиданием сечения Х(4). 

Как видно из приведенных определений, в отличие от матема-. 
"тического ожидания и дисперсии случайной величины, эти же ха- 
рактеристики случайного процесса не числа, а, вообще говоря, 
‘функции времени. Конечно, в частном случае может оказаться, 
что тх(Ё) =тх=с01п3{ и 02, (1) = 02 ==сопѕї (параграф. 1.3). 

Пусть теперь Н и ё — два различных момента времени. Сече- 
ния Х.=АЛ(Н) и Х.=Х(), будучи. случайными величинами, подчи- 
«няются их совместному (двумерному) закону распределения. Та- 
ким образом, считая, что параметры і и ё принимают всевозмож- 
‘ные значения независимо друг от друга, можно говорить о двумер- 
‚ном законе распределения процесса Х({), который может быть за- 
‚дан функцией четырех переменных 


Р(х, Хә, Я, р) = Р(Х, <, Х< хе), (1.11) 
‘называемой двумерной интегральной функцией распределения слу- 


> 


1) Везде в книге предполагается сходимость несобственных интегралов '(чер- 
та сверху — знак математического ожидания или усреднения по ансамблю). 
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чайногр процесса Х( [). Если Бреза вторая ‘смешанная про-- 

изводная 

_ 92а (<, ха, ё, #2) | (1.19) 
дх;дхә 

то она называется двумерной плотностью вероятности процесса 


Х(?). Зная двумерный закон распределения случайного процесса,. 
можно получить его одномерное распределение, а именно: 


Ит Р(х, х, А, В) =Ри( ха) 
ху» 


009 (х, Хә Ё Ь) = 


И 
а) 02 (х3, Хэ, И, ь)аха= ©. (х1, и), 
а также ў 
іт Р(х, хә, А, 2) = Р.(х, Б) 
И 


со 
| 692 (Хи, Хә, 4, 2) 4х1 = он (х2, №). 
Е . 

Знание двумерного закона распределения случайного процес-- 
са позволяет ввести еще одну очень важную ‘его характеристику. 
Рассмотрим два сечения Х; и Хә процесса Х (1). В моменты времени: 
Ни ё естественно поинтересоваться взаимными вероятностными 
связями, присущими этим двум сечениям. Зная двумерное распре- 
деление процесса Х({), можно численно определить эту связь как 
математическое ожидание произведения центрированных значений” 
процесса в рассматриваемых сечениях: 


55 
Вх(Ё, а) М(Х.) Х.Х, (1.13): 


Если существует двумерная плотность вероятности процесса: 
Х(і), то 
с оо 


Вх(ћ, ә) = | [ (м—Х+) (хо Хо) юз (ха, Хо, 1, һ)ах.ахә. (1.14) 


—5 == 00 
Считая, что параметры В и Ь (каждый независимо от другого) - 
пробегают всю числовую ось, легко видеть, что соотношение (1.13) 
или (1.14) задает функцию двух переменных. Эта функция, имею-- 
щая исключительно важное значение при изучении случайных про-- 
цессов, называется корреляционной функцией процесса Х(1). 
Непосредственно из (1.13) или (1.14) видно, что при Вй=Ь=Ё 
имеет место равенство Вх (Е 1) =ю% (1), т. е. значение корреляцион- 
ной функции случайного процесса Х(1) в совпадающие моменты: 
времени (при равенстве ее аргументов) равно его дисперсии в. 
этот момент. Таким образом, отпадает необходимость в дисперсии; 
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как отдельной характеристике случайного процесса, если известна 
его корреляционная функция. | 

Из (1.14) видно, что если значения случайного процесса Х(1) 
в сечениях і; и ё взаимонезависимы, т. е. 


о(х, х, Н, б) =! (ж, И) в (хо, Б), 


то взаимная корреляция между этими сечениями Вх(Ё, ё) =0. Под- 
черкнем, что из равенства нулю корреляции между сечениями не 
обязательно следует их независимость. Однако это справедливо 
всегда, если рассматриваемый случайный процесс нормальный (все 
его сечения распределены по нормальному закону, см. параграф 
1.5). Так как корреляция сечений Х; и Х. не зависит от последова- 
тельности, в которой выбраны моменты ій, и ё, то корреляционная 
функция оказывается симметричной относительно своих аргумен- 
тов, т. е. не меняется при перемене аргументов местами Вх (Ё, 12) = 
=Вх(Ь, і). 

На практике часто пользуются так называемой нормированной 

Вх (22, Р) 

| ох (#1) ох (5) | » 
которая называется коэффициентом корреляции случайного процес- 
са. Очевидно, что Ах(?, і) = 1. 


Рассмотрим частный случай, когда исследуемый процесс не зависит от вре- 
мени 7 


корреляционной функцией РА, (1, Ё) = 


А) = № (1.15) 
и его двумерная плотность вероятности полностью определяется одномерной 
00 (х1, Ха, Їр, #2) = 0 (х1, 1), (ха, 5/х1, В) = 9, (х1, 8) 0 (хә — 01), 


где @:(х2, №/х1, Ё) — условная плотность распределения в сечении #2 при из- 
вестном распределении в сечении й. 
Воспользовавшись ф-лой (1.14) и фильтрующим свойством 6б-функций [29] 


[ро бо) а= (0), (1.16) 


получаем для процесса ({ 1.15) 
Вх (11, 22) = Р (Х) 


и, следовательно, Ах (#з, ёг) =1. Таким образом, все сечения процесса (1.15) пол- 
ностью коррелированы. 

Остановимся на характеристиках случайного процесса частно- 
го вида с дискретным временем, когда вероятностные связи рас- 
пространяются на ограниченный временной интервал. Такие процес- 
сы часто встречаются на практике и называются марковскими по 
имени выдающегося русского математика А. А. Маркова, которым 
они впервые изучены [29]. Частным случаем такого процесса явля- 
ется марковская цепь [42], которая описывает дискретную случай- 
ную последовательность. Если условная вероятность Р(х}, в/хь, &—1) 
появления ј-го дискретного уровня (символа) в момент времени 
і, зависит только от того, какой (і-й) уровень появился в предыду- 
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щий момент времени {1 но не зависит от уровней, появившихся 
ранее, до момента Ёһ-1, то марковская цепь называется простой 
(односвязной). Если же условная вероятность Р(х}, &/...) зависит 
не только от величины дискретного уровня в момент &—1, то и от 
значений уровней в предыдущие дискретные моменты времени 
цепь Маркова называют сложной (многосвязной). 

При независимости условных вероятностей перехода Р(х;/х;) 
от времени цепь Маркова называется однородной (стационарной). 
Простая однородная цепь задана полностью, если заданы априор- 
ные вероятности Р(х;) всех дискретных уровней и всевозможные 
. значения условных вероятностей переходов 


Р(х), і, 1=1, 9, 3,..., К. 


Здесь К — число различных уровней (состояний) дискретной 
случайной последовательности. 

Поскольку в некоторый дискретный момент времени один из 
уровней (символов) х; появляется наверняка, то 


К 
У Р(х; ха) = і==], 2, 5 Қ. 
1=1 | 


Согласно формуле полной вероятности [7] очевидно также, что 
априорные Р(х;) и переходные Р(х:/х;) вероятности связаны соот- 
ношением 


К 
Р(х) = У Р(х;)Р(х/х), і=1, 2, 3,..., К. (1.17) 


=] 


Теория марковских цепей обобщается и на последовательность 
общего типа или процесс Маркова. В этом случае, конечно, вме- 
сто априорных и переходных вероятностей используются соответ- 
ствующие илотности вероятности. Такой процесс называется непре- 
рывным, если за малые промежутки времени значительные изме- 
нения уровней ‘маловероятны. 

Одномерные и двумерные распределения, а также полученные 
из них характеристики далеко не всегда полностью определяют 
случайный процесс. Рассматривая совокупность трех, четырех и 
т. д. (до любого числа п) сечений процесса в различные моменты 
времени, можно ввести соответственно трех-, четырех-, п-мерные 
его распределения. При этом всякое п-мерное распределение про- 
цесса позволяет определить и все его п—$-мерные распределения 
(где 5= 1, 2,..., 6—1). Только знание п-мерного распределения 
при любом, сколь угодно большом, п позволяет полностью опреде- 
лить случайный процесс. | 

Однако нас, главным образом, будут интересовать такой круг 
вопросов и те приложения теории случайных процессов, для кото- 
рых достаточно знания двумерного распределения. 
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Контрольные вопросы 


Ч. Каково число редлизаций случайного процесса общего типа, дискретного слу- 
чайного процесса, случайной последовательности и дискретной случайной по- 
следовательности, заданных на конечном временном интервале? 

2. Как определяются математическое ожидание, дисперсия и корреляционная 
функция случайного процесса? 

3. Что такое центрированный случайный процесс? 

4. Для каких случайных процессов отсутствие корреляции между сечениями 0з- 
начает и их независимость? . 

5. Что такое цепь Маркова и марковский процесс? 


1.3. СТАЦИОНАРНЫЕ СЛУЧАЙНЫЕ ПРОЦЕССЫ 


На практике очень часто встречаются такие случайные процес- 
«ы, для которых можно считать, что их вероятностные характери- 
стики не меняются на анализируемом интервале времени. Они 
представляют собой как бы случайные колебания около некоторого 
среднего значения, а их источник имеет неизменную во времени 
природу. Такие случайные процессы называются стационарными 
(однородными), в отличие от нестационарных (неоднородных) про- 
цессов, к которым относятся все другие процессы. 

Стационарные процессы по своей природе проще, чем неста- 
ционарные, и описываются более простыми характеристиками. В 
дальнейшем нас будут интересовать в основном только такие про- 
цессы, а сейчас дадим точное их определение. 

Стационарным (в строгом или узком смысле) называется слу- 
чайный процесс, все вероятностные характеристики которого не за- 
висят от сдвига на произвольную величину всех временных аргу- 
ментов. Это. означает, что п-мерная функция распределения ста- 
ционарного процесса при всяких п и А удовлетворяет условию 


Ра (жа, Хә, Х3,..., Хт, із, Ре, іл) = Ри (ж, Хә,..., 3 
+А, 2+А,..., ш-А). (1:18) 


Из этого определения следует, что у стационарного случайного 
процесса л-мерная функция распределения зависит только от 
п—1 временных аргументов &—й (1=2, 3, ..., п). В частности, одно- 
мерная функция распределения стационарного процесса вовсе не 
зависит от времени, а поэтому его математическое ожидание и 
дисперсия — постоянные величины (не зависящие от времени). 
Заметим, что требование постоянства математического ожидания 
для стационарности процесса не является существенным, ибо от 
случайного процесса Х(і) можно перейти к центрированному слу- 


— 


0 
чайному процессу Х({), математическое ожидание которого тожде- 
ственно равно нулю. 

Поскольку двумерная функция распределения стационарного 
случайного процесса зависит только от одной временной перемен- 
ной т==/,— й, ТО ОТ ОДНОЙ лишь переменной зависит и его корреля- 


ционная функция: 
Вх (№, р) =Вх(6—і) = Вх (т) (1.19) 
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Так как корреляционная функция всякого случайного процес- 
са обладает свойством симметрии, а для стационарного процес-. 
са она зависит только от разности 22—#=т, то в этом случае 


‚Вх (т) = Вх(ь—һ) = Вх(н—ь) = Вх(—т). (1.20}: 


В реальных каналах связи сигналы и многие помехи пред 
ставляют собой, как правило, нестационарные случайные процес-. 
сы хотя бы потому, что 0 
они ограничены во време- 0) и) 
ни. Тем. не менее на огра- 
ниченном временном ин- 
тервале их чаще всего 
можно считать стацио- 
нарными или однородны- 
ми (локальная стацио- 
нарность). Из (1.20) сле- 
дует, что для стационар- 
ного процесса корреляци- 
онная функция Вх (т) яв- 
ляется четной функцией 
своего аргумента, причем 


Вх (0) = 02, =сопѕї, (1.21) 


т. е. дисперсия стационар- 
ного случайного процес- 
са не зависит от времени 
и равна значению его 
корреляционной функции 


Рис. 1.6. Корреляционная функция: 


а) колебательного типа; 6б) апериодическо- 
при т=0. Легко показать, о, а ) апериод 


что корреляционная фун- 
кция любого стационарного процесса (рис. 1.6) удовлетворяет не-. 


равенству 
| Вх (т) | <В; (0) =0% р . (1..22} 


так как математическое ожидание положительной функции не. 
может быть отрицательным: 


ХХ = (Е -ХЮР= 2 [08+ В, (®)] 20. (1.23), 


Результат (1.22) вполне естествен, так как с увеличением разне- 

сения во времени т= 1—1, двух сечений стационарного случайно-. 

го процесса корреляционные связи между ними ослабевают. 
Функция В, (т) характеривурт степень корреляционных связей: 


между двумя сечениями Х(1) и Х(#+т), отстоящими друг от дру- 
га во времени на величину т. Естественно, что с ростом т эти: 
связи, как правило, монотонно ослабевают, и в пределе при: 
т—-оо’ сечения статистически независимы. Поэтому корреляцион- 
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ная функция Вх (т) стационарного процесса обычно удовлетворяет 
условию 
іт Вх (т) =0. (1.24) 
т» со 

Случайный процесс называется стационарным в широком 
смысле, если его корреляционная функция зависит только от 
одного аргумента, а математическое ожидание постоянно. На 
процессы, стационарные в широком смысле, распространяются 
все результаты теории стационарных процессов, при выводе ко- 
торых используются распределения не более чем двумерные. 
Главным образом, именно такие процессы нас будут интересо- 
вать в дальнейшем, для простоты будем называть их стационар- 
НЫМИ. 

Введем понятие корреляционной РР связи (или взаим- 
ной корреляционной функции) двух случайных процессов Х(1) 
и У(1). Это неслучайная функция двух аргументов й и 2, которая 
определяется математическим ожиданием произведения центриро- 
ванных значений процессов Х({) и У(Г) в сечениях ћи 2: 


Вху (в, В) ЕМУ) )=Х(6)У(). (1.25) 


Вместо функции Вху(Ё, ё) часто пользуются нормированной 
корреляционной функцией связи 
Ву (21, д) | 
а ае, 1.26) 
А о ох (11) су (ѓа) Н 


Если корреляционная функция связи равна нулю при всех зна- 
чениях Ё, Ё, то случайные процессы Х(1) и Ү({) называют некор- 
релированными (несвязанными). Если два нормальных случай- 
ных процесса некоррелированы, то они статистически независи- 
мы. Если корреляционная функция связи зависит только от раз- 
ности т=Ь— И, то случайные процессы Х(Р и 7У({) называются 
стационарно связанными. Заметим, что два стационарных слу- 
чайных процесса могут быть нестационарно связанными и, наобо- 
рот, два нестационарных процесса — стационарно связанными. 

В ТПС для характеристики нестационарного случайного про- 
цесса Х(?) широко используется понятие усредненной во времени 
корреляционной функции 


В* (т) = іт Вх (6 + т). (1.27) 


т 
Т 


Гед 


и зависящей только от разности сечений анализируемого процес- 
са т. Этой характеристикой будем пользоваться в дальнейшем · 
при анализе случайных модулированных колебаний, являющихся 
нестационарными случайными процессами. Подчеркнем, что ча- 
стным (вырожденным) случаем нестационарного случайного 
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процесса, определяемого единственной реализацией, является 
регулярный (детерминированный процесс). 

Метод усреднения во времени можно использовать и для на- 
хождения усредненной взаимокорреляционной функции нестацио- 
нарно связанных случайных процессов. 

Для численной характеристики «протяженности» корреля- 
ционных связей в случайных процессах вводят понятие времени 
(интервала) корреляции тк. Чаще всего это время определяют по 
методу эквивалентного прямоугольника ( см. рис. 1.66). Площадь 
прямоугольника равна площади под кривой модуля корреляцион- 
ной функции при т2>0, а высота равна В(0) ==02.. Другими сло- 
вами, 


з= за Ват = [1 (91а (1.98) 
0 


Для рвальных процессов (как сигналов, так и помех) дисперсия 

ос2= В (0) всегда ограниченна. Следовательно, время корреляции 

тк>0. Отсюда следует также, что реальные процессы < ограничен- 

ной дисперсией имеют на ограниченном временном интервале ` ТГ 

лишь конечное число совместно некоррелированных сечений 
Т 11 

п [= .При Г--оо и и стремится к бесконечности, но остается 
Тк 

счетным. Тем не менее при теоретическом исследовании некото- 

рым случайным процессам приписывают корреляционную функ- 

цию вида 


‚ 18) =, | (1.29). 


где а — некоторая константа (положительное число). Это так на- 
зываемые процессы с ё-корреляцией, у которых два сколь угодно 
близких несовпадающих сечения взаимно некоррелированы (для 
нормальных процессов, следовательно, взаимно независимы). 
Ясно, что процессам с ё-корреляцией приходится приписывать 


бесконечное значение дисперсии (средней мощности флуктуаций) 
В (0) =о?. т | 


В заключение этого параграфа определим корреляционную функцию ста- 
ционарной двоичной случайной последовательности, случайно расположенной от-. 
носительно начала отсчета. Будем полагать, что процесс Х(1) с вероятностью 1/2 
в дискретных точках, кратных Т, принимает значение --й, сохраняя эти значе- 
ния на интервале у, причем независимо от того, какое значение он имел на 
предыдущем участке. Реализация рассматриваемого процесса показана на. 
рис. 1.7а. Сигнал такого вида обычно называют синхронным телеграфным сиг- 


налом. Очевидно, что тх(ё) =тх=—й. СВ 4+ А - ГҮ =– 0, 


ру (0) = ру = (Аим. 


1) Символ [ ] означает целую часть числа. 
од 


Зафиксируем момент Ё=пТ (рис. :1.7а), где п — любое целое положительное чис- 
ло (включая 0). Интервал ЛЬ, отделяющий точку ѓ от ближайшей точки, в ко- 
торой может произойти изменение знака процесса Х({), распределен равномерно 
на интервале {0, Т]: «(АВ =Ш/Т, 0— АТ. 


Рис. 1.7. Синхронный слу- 
’ чайный телеграфный сиг- 
‚нал: 

а) реализация; б) корре- 

ляционная функция 


Возьмем сечения процесса Х({) в моменты Її н Ё>Ь т. е. т=Ё—#>0. Если 
т<ДЬ то усредненное значение пронзведения рассматриваемых сечений равно А2, 


1 
если т>> Лі, то оно равно Еро, Поэтому Вх(Ь ѓ)=Вх (т) = 


Т 
== Р(АЕ>т)#?-- Р( < т)0=1? | о(АТ)а(дА?) =А2(1—7т/Т). Ввиду требования `чет- 
т 
ности по аргументу т окончательно запишем 
Вх (т) = #2 (1—|т[/7). (1.30) 


Зависимость коэффициента корреляции В х/й2 случайного синхронного телеграф- 
ного сигнала от т дана на рис. 1.76. По методу равновеликого прямоугольника 
интервал корреляции рассматриваемого процесса тк =Т/2. 


Контрольные вопросы 


== 


. Какой случайный процесс называют стацнонарным в широком смысле, а ка- 
кой в узком (строгом) смысле? 

Каковы свойства корреляционной функции стационарного (хотя бы в широ- 
ком смысле) случайного процесса? 

Как определяется взаимокорреляционная функция двух случайных процессов? 
В каком случае два случайных процесса называют стационарно связанными 
и в каком некоррелированными? , 

Как определяется усредненная корреляционная функция для нестационарных 
процессов? 

. Как измеряется время корреляции случайного процесса? 

Какие особенности корреляционных функций характерны для реальных про- 
цессов с ограниченной дисперсией? - 
. Что такое случайный процесс с ё-корреляцией? 

Какой вид имеет корреляционная функция случайного синхронного телеграф- 
ного сигнала? 


со мо м ве юм 


со 
> 


1.4. ЭРГОДИЧЕСКИЕ СЛУЧАЙНЫЕ ПРОЦЕССЫ 


Введем очень важное понятие эргодичности стационарного 
случайного процесса. Стационарный случайный процесс называет- 
ся эргодическим, если любая его вероятностная характеристика, 
полученная усреднением по множеству возможных реализаций, с 
вероятностью, сколь угодно близкой к единице, равна временному 
среднему, полученному усреднением за достаточно большой про- 
межуток времени из одной единственной реализации случайного 
процесса. Из этого определения следует, что, изучая эргодический 
процесе, нет необходимости рассматривать’ большую совокуп- 
ность реализаций (которой исследователь чаще всего не распо- 
лагает), а достаточно одной реализации, наблюдаемой в течение 
длительного промежутка времени. | 

Для примера рассмотрим два стационарных процесса Х(1) и 
У(:), представленные на рис. 1.8 и 1.9 совокупностью некоторых 
своих реализаций. Для случайной функции Х(Ё) характерно то, 


АМ 
УК 17 
КАЛУ 


тора | гы 


Рис. 1.8, Совокупность реализаций стационарного эргодического случайного 
процесса 


что каждая из ее реализаций обладает одними и теми же харак- 
терными признаками: средним значением, вокруг которого проис- 
ходят колебания, и средним размахом этих колебаний. Если 
взять произвольно одну из таких реализаций и продолжить мыс- 
ленно опыт (в результате которого она получена) на некоторый 
участок времени Г, то, очевидно, при достаточно большом Т эта 
одна реализация сможет дать достаточно хорошее представление 
о свойствах случайного процесса в целом. В частности, усредняя 
значения этой реализации вдоль оси абсцесса (во времени), мы 
должны. получить приближенное значение математического ожи- 
дания случайного процесса, усредняя по времени квадраты от- 
клонений от этого среднего — приближенное значение диспер- 
сии и т. д. Если сказанное справедливо, то процесс Х(Ё) эргоди- 
ческий. 
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Рассмотрим теперь случайный процесс Ү(?) (рис. 1.9). Выбе- 
рем произвольно одну из его реализаций, продолжим ее мысяен- 
но на достаточно большой (интервал) времени и вычислим ее 
среднее значение по времени на всем интервале наблюдения. 
Очевидно, что среднее значение 
для каждой реализации будет 
свое и может существенно отли- 
чаться от математического ожида- 
ния случайного процесса, · пост- 
роенного как среднее из множе- 
ства реализаций. Про такой «лу- 
чайный процесс говорят, что он 
не обладает эргодическим свой- 
СТВОМ. И 

` На практике судят об эрго- 
дичности случайного процесса, 
чаще всего исходя из физических 
соображений, связанных с суще- 
ством процесса, а также на осно- 
вании опыта и здравого смысла. 
Часто считают процесс приблизи- 
тельно эргодическим лишь на ог- 
раниченном временнӧм интер- 
вале. 

Приведем формулы для вычи- 
сления характеристик эргодиче- 
ского стационарного процесса 
Х(:) по одной его реализации 
х(і). При достаточно большом Т 
математическое ожидание эрго- 


Рис. 1.9. Совокупность реализаций дического процесса Х(?) 1) 
стационарного, но неэргодического 
случайного процесса алара 


і : 
тх) | х(һ)аһ, (1.31) 
і—Т 


40) 


У) 


т. е. определяется как временное среднее. Формула (1.31) пока- 
зывает, каким должно быть техническое устройство, осуществляю- 
щее на практике временнбе усреднение сигнала. Оно представ- 
ляет собой интегратор, причем на практике в качестве интегра- 
тора берется узкополосный ФНЧ. Из ф-лы (1.31} следует, что 
математическое ожидание эргодического стационарного случай- 
ного процесса — это постоянная составляющая в спектре реали- 
зации процесса. Следовательно, для эргодического процесса по- 
стоянные составляющие всех реализаций примерно равны между 
собой. | 


1) Знак — сверху означает усреднение во времени. 
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Корреляционная функция Вх(т) (иначе называемая автокор- 
реляционной) эргодического процесса Х(#) при достаточно боль- 
шом Т а: вычисляется по формуле 


Вх(т) = —- ( ыы ан ОО) 90. (1.39) . 
і—Т 


Рассмотрим рис. 1.10. Помимо двух интеграторов И, в этой 
схеме имеются блок вычитания ВУ, линия задержки (ЛЗ) вход- 


Рис. 1.10. Структурная схема устройства, определяющего ав- 
токорреляционную функцию стационарного эргодического слу- 
чайного процесса 


ного сигнала на время т, блок умножения УМН. Для получения 
автокорреляционной функции при разных т надо иметь возмож- 
ность Изменения времени пробега сигнала по ЛЗ либо распола- 
гать многоканальным устройством с различными сдвигами на 
ЛЗ в каждом канале. Поскольку корреляционная функция при 
т= 0) определяет дисперсию процесса, то согласно (1.32) 
Ё 

І 1 

Вх (0) = 04 — т (в) —хран= х2(1)— 2. р (1.33) 
Р Аж. 

Если процесс Х(Ё) определяет напряжение или ток, то 


с =Рх—Р.=Р_, (1.34) 


где Рх — полная средняя мощность процесса, Ро — средняя мощ- 
ность постоянной составляющей, Р _ `— средняя мощность пере- 
менной составляющей процесса. 

Очень часто автокорреляционная функция стационарного эргд- 
а процесса о как 


В) = м х(в)х(-—т)ан=х( я, (1.35) 
ит. 
т. е. отличается от (1.32) слагаемым х. Понятие автокорреля- 


ционной функции, определяемой согласно (1.35), распространяют 
и на детерминированные сигналы, заданные на ограниченном 
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интервале. Так, для ограниченного интервалом (0,Т) гармониче- 
ского колебания (1.1) имеем при условиях Т> 2л/ю и |т| <Т 


В; (т) = че соѕ${0ѓ + ф]соѕ$[%0 (1—т) + Ф147 = 4 соѕ (от) (1 — = : 


(ті 


(1.36) 


Автокорреляционная функция сигнала длительности Г тождест- 
венно равна нулю вне интервала удвоенной длительности. Для 
чисто гармонического колебания (Т->со) из (1.36) следует ре- 
зультат р 


В.) = 5. с0$ 0Т, (1.37) 


т. е. корреляционная функция гармонического сигнала сохраняет 
периодичность самого сигнала. На рис. 1.26 изображена автокор- 
реляционная функция двоичной кодовой последовательности Бар- 
кера, найденная согласно (1.35). 

Схемы, подобные показанным на рис. 1.10, положены в осно- . 
ву приборов, называемых коррелометрами и предназначенных 
для опытного определения корреляционной функции эргодическо- 
го случайного процесса. 

Соотношения (1.31) и (1.32) дают приближенные значения 
математического ожидания и корреляционной функции эргодиче- 
ского стационарного процесса. Точные, с вероятностью 1, значе- 

ния этих характеристик получа- 
ются, если в правых частях (1.31) 
и (1.32) перейти к пределу при 
Г->со. Заметим, что для различ- 
ных реализаций неэргодических 
процессов существуют различные 
временные автокорреляционные 
функции и каждая из них может 

Рис. 1.11. К определению саа: не совпасть с корреляционной 

ной интегральной функции рас- функцией процесса. 

е ае ае ИЯ Для стационарных эргодиче- 
ских процессов легко (по өдной 
единственной реализации) опре- 

деляются не только корреляционная функция и математическое 
ожидание, но также и функция распределения уровней, так как 
‚ последняя определяется относительным временем пребывания өд- 
нЕ реализации в исследуемых пределах. 
\ ак, 


М 


У дг, 


Е.(х) = Р(Х<х) =1іт (1.38), 
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где Лі; — длительность і-го интервала (смотри рис. 1.11), на ко- 
тором процесс Х(?) не превышает уровень х; № — число таких 
интервалов на промежутке времени Г. 

Для стационарных эргодических и стационарно связанных 
случайных процессов Х(#) и У(1) взаимокорреляционная функция 
определяется по единственной реализации 


В,» (®) = — 31) (её) — дин) дану) (1.39) 
Карр 


Часто взаимокорреляционная функция отличается от (1.39) сла- 
гаемым ху, т. 6. оо формулой 


Вху (т) =. | х(нду(и—)ан= ФЕ. (1.40) 
т | 


Понятие взаимокорреляционной функции, определяемое согласно 
(1.39) и 1.40), распространяется и на регулярные сигналы. Эта 
характеристика широко используется в теории и технике опти- 
мальной обработки сигналов. 


Контрольные вопросы 


‚ Какой стационарный процесс называют эргодическим? 

. Как определяются математическое ожидание и корреляционная функция для 
эргодического случайного процесса? 

Какой физический смысл имеет дисперсия стационарного процесса, имеющего 

размерность тока или напряжения? 

. Что понимают под авто- и взаимокорреляционной функцией регулярных про- 
цессов? 


. Как можно экспериментально определить функции. распределения эргодическо- 
‚го процесса? 


1.5. НОРМАЛЬНЫЙ (ГАУССОВСКИЙ) 
СЛУЧАЙНЫЙ ПРОЦЕСС И ЕГО ОСНОВНЫЕ СВОЙСТВА ' 


Сигналы и аддитивные? помехи в каналах связи часто предпо- 
лагаются нормальными или гауссовскими случайными процесса- 
ми. Это объясняется тем, что случайные значения реальных физи- 
ческих процессов обусловлены зачастую суммой большого числа 
слабо коррелированных слагаемых с ограниченными средними 
значениями и дисперсиями (как, например, это имеет место при 
многолучевом распространении радиоволн в радиосвязи или при 
флуктуационном шуме, вызванном действием многих эдс, наво- 
димых флуктуирующими зарядами). 

В этих условиях в соответствии с центральной предельной тео- 
ремой теории вероятностей [7] распределение процесса можно 


1) Аддитивной а помеха, которая линейно суммируется с полез- 
ным сигналом. 


р* 35 


считать нормальным. Нормальный случайный процесс Х(Ё) в лю- 
бом сечении характеризуется плотностью вероятности 


| Е Г ара Ор 
1 = ті Е у |. па) 


При стационарности такого случайного процесса в широком 
смысле он одновременно стационарен и в узком (строгом) смыс- 
ле [29]. Нормальный стационарный случайный процесс (его функ- 
ции распределения любого порядка) полностью задается своим 
средним тх и корреляционной функцией Вх(т). Например, дву- 
мерная плотность вероятности стационарного Норы про- 
цесса (7| 


а (х1, Хә, 2-46 А Г 9а) её ехр тоат х 
пВ(0) у1 — А2 (т) | ° 2В(0) [1 — А (т)] 


Х [а ту) + (&— ту) — 28 (0) (а т,) (а ти) . (1.42) 


Здесь А (т) =Вх(т)/В (0), а корреляционная функция определяет- 
ся согласно (1.14). 

Существенная особенность нормального случайного процесса 
заключается в том, что понятия независимости ‘и некоррелиро- 
ванности здесь означают одно и то же: некоррелированные сече- 
НИЯ Е независимы. На самом деле, если в (1.42) положить 
'К (1) =0; то для двумерной функции распределения имеем 


1 І 2 : 
09 (5, Хз) =: иво) р |= 28 (0) [ (х: — ту) ЕЕ (х — ту)? ) 8 


ехр гЬ ехр ача ‚ (1.43) 


] 1 
че У 2лох и 205, 


что совпадает с произведением одномерных функций распределе- 
ния — условием независимости двух сечений. 

Существует очень простое достаточное условие эргодичности 
стационарного нормального процесса, оно сводится к условию 
сходимости несобственного интеграла от модуля корреляционной 
функции [29]: 

[ее] 


| 180)14т < о, (1.44) 


— 0 


Таким образом, эргодичность нормального стационарного про- 
цесса определяется только видом его функции корреляции. Так, 
например, для непрерывного нормального стационарного марков- 
ского процесса [29] 


В (т) =В(0)е “", а2>0, (1.45) 
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и условие (1.44) выполняется. Следовательно, если этот процесс 
нормальный, то он обязательно и эргодический. 

Известно, что сумма нормальных случайных величин (не обя- 
зательно независимых) также распределена нормально. Отсюда 
следует, что линейная комбинация нормальных случайных пре- 
цессов Ак) 


Г. А 
ү()= У вых (446) 


= 


где а:(1), (1) — неслучайные функции времени, представляет 
собой также нормальный случайный процесс, вообще говоря, не- 
стационарный. При стационарности процессов АР) процесс 
У (Г) заведомо стационарен лишь в случае а/(#)=а;=сопѕї, (= 
= 6; = соп$. 


Контрольные вопросы 


“1. Какие случайные процессы называются нормальными и почему мы так часте 
сталкиваемся с ними при изучении реальных физических процессов? 

. Какова связь между стационарностью в широком и узком смысле для нөр- 
мальных процессов? 

. Какими параметрами определяется двумерная плотность вероятности нөр- 
мального стационарного процесса? 

. Какое условие является достаточным для эргодичности нормального стацие- 
нарного случайного процесса? 


> № М 


1.6. ЭЛЕМЕНТЫ СПЕКТРАЛЬНОЙ ТЕОРИИ СЛУЧАИНЫХ 
ПРОЦЕССОВ. ЭНЕРГЕТИЧЕСКИЙ СПЕКТР 


При изучении преобразований детерминированных пфоцессев 
в линейных цепях успешно используется гармонический анализ: 
ряды Фурье для периодических процессов, интеграл Фурье для 
непериодических процессов. Желательно было бы иметь столь же 
простой и эффективный математический аппарат при изучении 
случайных процессов. 

Вообще говоря, для всей совокупности (всего ансамбля) реа- 
лизаций {х(1)} случайного процесса Х(Ё), заданного на интерва- 
ле Г, можно было бы определить соответствующую ей совокуп- 
ность спектральных плотностей по Фурье {5х (іо) } °. 

Однако совокупность эта, во-первых, оказывается в большин- 
стве случаев бесконечной (и даже несчетной), что делает ее 
использование практически невозможным. Во-вторых, если слу- 
чайный процесс является строго стационарным, он описывается 


1) Полагаем, что условия Дирихле {2] выполняются для этой совөкуп- 
ности реализаций. 
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совокупностью неограниченных во времени реализаций, для 
большинства из которых | 


г 
о. 
Шт (| |х(9 |= оо 
Т-—со 


и, следовательно, к ним неприменимо преобразование Фурье. Тем 
не менее для случайных процессов (в том числе и строго стацио- 
нарных) можно ввести удобную спектральную характеристику, 
если отказаться от учета фазовых спектров отдельных реализаций 
и принять, как это в большинстве случаев и бывает, условие огра- 


ниченности средних мощностей всех реализаций 
г 


= 2 НЭ в 
Р=|іт > | (0) 1 т | 1) № фр (1.47) 
Т-ьо Т Т-ьо . Т | 


2 


При написании последнего выражения учтено известное из тео- 
рии преобразований Фурье [2] равенство Парсеваля (энергия 
сигнала определяется или интегрированием его квадрата во вре- 
мени, или же интегрированием квадрата модуля его спектраль- 
ной плотности по частоте). 

Величина 


бт (в) = СР (1.48) 


имеет смысл спектральной плотности мощности реализации 
х(і) длительности Т. Мощность, обусловленная частотными со- 
ставляющими в`пределах очень узкой полоски Л} вокруг сред- 


ней частоты [,. 
Рт (АР = О7 (о) А]. (1.49) 


Отсюда видно, что СТ(%) имеет размерность энергии и поэтому 
чаще всего называется энергетическим спектром реализации 
х(і). Усредняя (1.48) по всем возможным реализациям и перехо- 
дя к пределу при Т--оо, получают спектральную характеристику 
случайного процесса в целом 

С (®) = іт МСТ (о). (1.50) 


Т>о 


Для определения этой характеристики рассмотрим одну реализа- 
| 0 


‘цию х(Ё) центрированного случайного процесса Х(1). Пусть 
ХТ(Р — усеченная реализация, равная нулю вне интервала 


Т 
< -- и совпадающая с х(Ё) внутри этого интервала. Она, оче- 
видно, удовлетворяет условию абсолютной интегрируемости. 
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Спектральная плотность 


(преобразование Фурье) функции 
хТ(1) определяется соотношением 
Т 
> < | 
$7 (16) = } хде "а (1.51) 
Т 
2, 
а = 
67 (6) — | 57 (19) |? Е $7 (10) 87 (їо) $ 
Т Г 
Г ғ 
2 2 | | 
= ) ) х (Вх (Бе даь, 
Е 
2 2 
где 5*7 (№) — функция, комплексно-сопряженная 57 (іф). Сред- 
нее по множеству реализаций для функции С" (о) равно: 
т 
1 2, 2, 0 0 к 
М0? (0)}= = | | м ХТ) ХТ (в) 9-9 аа. 
аср н 
2 2 
Вводя корреляциорную функцию В(й, &), имеем 
т 
| т | 
М0 (0) = = | | ВЕ, ве ® (90 дар. = (1.59) 
СЕУ ч 
‚2 


Для стационарного процесса 


АТ 
2 2 

М(0т(в)}=- | | ВЕ — Бе ® (0—0 дар. (1.53) 
Г: 


Если фиксировать переменную Ё и от ій перейти к переменной 
Н —і = т, то (1.53) при больших значениях 7/2 принимает вид 
Т 


РГ 
| В (т) ата. 
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Интегрируя по із, имеем 
Т 
2, 
М {61 (а) = | Ве" ат. 
ЕН 


Предел при Г-›со равен: 


б (о) = пот) = | В (т) е ат, (1.54) 


если интеграл в (1.54) существует. Это всегда справедливо, если 
корреляционная функция В (т) абсолютно Нери рожь + 


Г | В (т) [4т< оо. (1.55) 


Функция частоты @(®) называется энергетическим спектром 
стационарного (по крайней мере, в широком смысле) случайного 
процесса. Она дает усредненную картину распределения мощно- 
сти процесса по частотам элементарных грамонических состав- 
ляющих, но не учитывает их фазовой структуры. 

Из (1.54) следует, что энергетический спектр С (®) и корреля- 
ционная функция В (т) стационарного случайного процесса свя- 
заны друг с другом парой преобразований Фурье (теорема Хин- 
чина — Винера): 


б(5)= {| В(т)е “" ат=2 [| В (х) соз ота, (1.56) 
— со . 0 


В (т) = [ С (о)е'®" а= 9 ( С (о) соѕ от аў. (1.57) 
0 


-—0 


Так как Ст (о) и М{С7(о))} неотрицательны, то и энергетический 
спектр С (о) является неотрицательной функцией частоты. Кроме 
того, поскольку модуль спектральной плотности (1.51) определен 
как при положительных, так и при отрицательных частотах, то 
так же определяется и С (о). Из (1.56) следует, что Со) — чет- 
ная функция частоты. Ясно, что реально существующий на поло- 
жительных не равных нулю частотах энергетический спектр 


Со(о) =2 Ц (0). 


Для нестационарных случайных процессов ‘используется понятие 
усредненного энергетического спектра @*(®), связанного с усред- 
ненной во времени корреляционной функцией В* (т) парой пре- 
образований Фурье [29]. 
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Согласно (1.57) существование и: функции тре- 
.бует сходимости интеграла 


я. 
са 


| .С(в)4{=В (0), 


— 00 


т. е. ограниченности средней мощности процесса. 
Если случайный процесс Х(#) содержит гармонические со- 
ставляющие вида | 


Х,() = Ак соѕ (фа), 


где Аһ, фк в общем случае случайные величины, то для усреднен- 
ной корреляционной функции 
з. 


А 
Вх, (т) = 2 СОЅ ФАТ (1.58) 


не выполняется условие абсолютной интегрируемости (1.55). 
Если, однако, принять известное определение ё-функции [29] 


со 


р е'* х = | соз(ху)ах=5(у) (1.59) 


— ОС) 


и представить энергетический спектр процесса Хь(#)} в виде 
АЎ 3 


С, (0) =—- с (8(0—өһ) +6 («-Н ов) |, (1.60) 


то теорема Хинчина — Винера остается справедливой и тогда, 
когда случайный процесс содержит и дискретные частотные ком- 
поненты (как квазигармонические, так и гармонические), в ча- 
стности и постоянную составляющую на частоте оһ=0. Если 
пользоваться понятием энергетического спектра, определенного 
лишь на положительных частотах, то вместо (1.60) следует 
воспользоваться записью 


а. 
6, (в), = 97 б (0 — @), (1.61) 


Энергетический спектр (1.60) или (1.61) определяет квазигар- 
моническое колебание на частоте оһ со средней мощностью 


Рь= | (в) {= (1.62) 


|е 


На практике часто сравнивают различные случайные процессы 
между собой по ширине полосы их энергетического спектра Рь, оп- 
ределяя эту ширину по тому или иному критерию. Согласно кри- 
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терию эквивалентного прямоугольника ‚(энергетический критерий) 
Е определяется так: 
= 


Е |9 (о) = = р (1.63) 


бо тах а, тах 


где (Оо тах — максимальное значение бо(о) в полосе частот слу- 
чайного процесса. 

Таким образом, Ё, — это основание прямоугольника с высо- 
той Со тах, У которого площадь такая же, как под кривой энерге- 
тического спектра исследуемого процесса (рис. 1.12а). 

2) д) 6,0) 
6(0) 


в @) 


002405081 л я 1‘ 07, 
> Л > Л нЕ 


Рис. 1.12. К определению ширины энергетического спектра случайного процесса 
методом эквивалентного прямоугольника (а); энергетический спектр синхронного 
телеграфного сигнала (6) 


Для примера определим ширину энергетического спектра случайного син- 
хронного телеграфного сигнала. В согласии с (1.30) и (1.56) энергетический 


спектр этого процесса 
$112 | — 
2 


т 
С = 218 } [1 — — Пт МГ = 1.64 
(о) | ( = } с отат [7 - (1.64) 
2 
С(®) 
Зависимость 6(0) от частоты изображена на рис. 1:126. Поскольку В(0)=й?, 
а @%(0)=й2Т, то в согласии с (1.63) получаем, что ширина энергетического 
спектра случайного телеграфного сигнала Рь=1/Т. 

По критерию (1.63) часто определяют ширину частотного 
спектра и детерминированных процессов. Величина произведения 
ширины спектра Ё на время корреляции тк имеет порядок еди- 
 НИЦЫ: | 


Еоть 2 1, (1 65) 


что в общем случае характерно для двух функций, связанных па- 
рой преобразований Фурье. В частности, для синхронного теле- 
графного сигнала Ё, тк= (1/Т) (Т/2) = 1/2. 

Таким образом, из (1.65) следует, что чем шире частотный 
спектр процесса, тем уже его корреляционная функция и наоборот. 
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Для широко распространенных в системах связи (например, 
телеграфная связь) так называемых простых или элементарных 
сигналов (отрезков синусоиды) ширина спектра Ё», как известно, 
обратно пропорциональна их длительности Т. Это означает, что 
согласно (1.65) интервал корреляции таких сигналов ткА= Г. Если 
желательно использовать сигналы с малым интервалом корреля- 
ЦИИ ть, НО С достаточной длительностью Т (для сохранения энер- 
гии сигнала), о чем речь пойдет ниже, необходимо отказаться от 
использования простых сигналов, а перейти к более сложным ` 


|} 
сигналам, у которых полоса Ё значительно больше, чем г 


(сигналы с большой базой). Такие сигналы называют широкопо- 
лосными, а иногда и шумоподобными, так как их корреляцион- 
ные функции напоминают корреляционные функции шума. Суще- 
ствуют различные способы синтеза таких сигналов. Сюда отно- 
сятся сигналы с частотной или фазовой модуляцией (с большими 
индексами модуляций), так называемые составные [3] сигналы, 
представляющие собой упорядоченную совокупность простых или 
элементарных сигналов, в которых повторяется полезная: инфор- 
мация (например, последовательных радиоимпульсов одинаковой 
длительности и амплитуды, но с различной частотой заполнения 
или начальной фазой), Некоторые возможности использования 
широкополосных сигналов будут рассмотрены в гл. 8 и 9. 

Обратим внимание на то, что случайному процессу с 6б-корре- 
ляцией (1.29) соответствует энергетический спектр, одинаковый 
на всех частотах: 


(о) =а Г (ре “дт=а. 


Примером такого процесса может служить так называемый 
‘«белый шум», под которым подразумевают стационарный слу- 
чайный процесс с пратически неизменным энергетическим спект- 
ром Сш на всех частотах (аналог «белый свет», у которого спектр 
примерно постоянен в пределах частот видимого диапазона, от- 
сюда термин «белый шум»). Здесь Съ — спектральная плотность 
мощности по положительным частотам. Если рассматривать и 
отрицательные частоты, то энергетический спектр «белого шума» 
а= 08 (о) = 02/2. Корреляционная функция «белого шума» согласно 
(1.57) и (1.59) определяется соотношением 


В(а) = и 5(%). (1.66) 


Рассмотренный «белый шум» ке примером неограничен- 
ного по полосе процесса. На практике встречаются процессы с 
примерно постоянным энергетическим спектром, хотя и не в бес- 
конечных, но в достаточно широких пределах. Таким в большин- 
стве случаев является аддитивный флуктуационный шум на входе 
радиоприемного устройства (его полоса значительно шире энер- 
гетической полосы пропускания приемника, определяемой поло- 
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сой принимаемых сигналов). Именно такой флуктуационный шум 
в литературе часто называют помехой типа «белого шума». 
Найдем, какова будет корреляционная функция процесса, у 


которого энергетический спектр неизменен {С (о) = = ] в пределах 


полосы частот —Е-- Е. В соответствии с (1.57) имеем для кор- 
реляционной функции 


Е 
В (т) = Ош Г с РА гуў. РЕ (1.67) 
2 (2л Ет) 

График функции (1.67) 
показан на рис. 1.13. Обра- 
тим внимание на то, что в 
сечениях т, кратных 1/2Ё (в 
котельниковских отсчетах, 
см. параграф 2.9), корреля- 
ционная функция исследуе- 


- 495) 


и 77 сж: мого процесса равна нулю, 
А есе Ы ны ар 2 т. е. эти сечения некоррели- 

рованы, а для нормального 
Рис. 1.13. Корреляционная функция процесса также и нез ависи- 


стационарного случайного процесса с 

ограниченным и равномерным в пре- 

делах полосы частот энергетическим ] 15 ѕіпат 

спектром — И —— = $ (т), 
Л а-о т 


из (1.67) при Ё-»оо следует результат (1.66). Поскольку 
іп 227 =1, то для помехи типа «белого шума» В (0) = о? = 0,2. 


мы. Учитывая, что [29] 


Контрольные вопросы 


1. Какой физический смысл имеет энергетический спектр стационарного случай- 

ного процесса и какова его размерность? 

2. Какими соотношениями связаны энергетический спектр и корреляционная 
функция стационарного случайного процесса? Как обобщаются эти соотноше- 
ния для нестационарных процессов? 

. Как связан энергетический спектр, определенный на положительных частотах, 
с энергетическим спектром, определенном на всей оси частот? 

. Как определяется ширина энергетического спектра по методу эквивалентного 
прямоугольника? 

. Как аналитически выражаются энергетический спектр и корреляционная функ- 
ция дискретной частотной составляющей? 

. Какая связь сущёствует между шириной энергетического спектра и временем 
корреляции для случайных и регулярных процессов? Каковы пути синтеза 
сигналов с узкими корреляционными функциями? 


о м в © 


1.7. ОГИБАЮЩАЯ, МГНОВЕННАЯ ФАЗА И ЧАСТОТА 


Всякий случайный процесс 7(1), а также его любую реализа- 
цию 2(1) можно представить на интервале их определения в виде: 
| 2(1) = А(2) созі (В, 202) =а(2) созі (Е (1.68) 
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где кА [а (2) |2 [2(2)|. (1.69) 


В дальнейшем формулы даны лишь для отдельной реализации 
случайного процесса. Знак равенства в (1.69) может иметь место 
лишь в счетном числе точек. Представление (1.68) не однознач- 
но, ибо можно взять произвольную функцию а({), удовлетворяю- 
щую (1.69), и затем определить (і) как - 


900) =агссоз|* ам (1.70) 
(0) 

Очевидно, что при этом получим для 2(і) представление вида 
(1.68). 

Однако для большинства процессов (как детерминированных, 
так и случайных), с которыми сталкиваемся в технике связи, это 
представление можно сделать однозначным. 

Для этого выделим среднюю частоту = 00/27 в усредненном . 
энергетическом спектре случайного процесса 1), определенном по 
положительным частотам. 

Относительно средней частоты: чо детерминированный процесс 
2(1) можно однозначно представить в виде 


2(1) = а(?) соѕ[оо + Ф" (1) 1, (1.71) 


причем а(Ё) назовем алгебраической огибающей процесса. 
Введем теперь понятие огибающей процесса 2(1), определив ее 
соотношением 


(2) = [а(2)1, | (1.72) 


и вместо (1.71) запишем 


2(1) =г(Г) соѕ[оо + ф()], (1.73) 

ф(Ё) будем называть мгновенной начальной фазой процесса. 

Подчеркнем, что введенные выше понятия огибающей, началь- 
ной фазы и средней частоты применимы не ко всякому процессу, ` 
а только к такому, который можно рассматривать как гармони- 
ческое колебание с частотой оо, модулированное по фазе (частоте) 
и амплитуде. 

Выполнив функциональные преобра зования над г(Ё) и Ф(), 
можно перейти к функциям: 


х(1) =1(1)соѕ ф(#), (1.74) 
У(1) =г(1) ѕіп (2), (1.75). 


которые называются квадратурными (косинусной и синусной) ком- 
понентами процесса. Зная их, можно 2(1) представить в виде 


2(1) = х(+)соѕ оо —0 (7) ѕіп оо. (1.76) 


*) Для детерминированного процесса среднюю частоту можно зыделить и по 
амплитудному спектру процесса. 
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Обратное преобразование от квадратурных компонент к огибаю- 
щей и начальной фазе процесса имеет вид: 


100) = У Т) (1), 
Ф(2) = агсів[и (2) /х(0)). 


(1.77) 
(1.78) 


При известной средней частоте процесса оо, удовлетворяющей усло- 


Вию 


0222 л, (1.79) 


где Ё, — полоса частот, в пределах которой практически сосредото-, 
чен процесс, квадратурные компоненты процесса можно выделить 


т@ 


7(0) 


м. 


у) 


Рис. 1.14. Функциональная 
схема квадратурного «рас- 
щепителя» для выделения 
низкочастотных квадратур- 
вых компонент процесса: 
Г — генератор сигнала, 
Ф — фазовращатель на=- 


ФНЧ — фильтр нижних ча- 
стот 


к 
< 


Рис. 1.15. Реализация 
случайного процесса 
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‘чайные процессы, 


узкополосного 


при помощи квадратурного «расщепите- 
ля», функциональная схема которого по- 
казана на рис. 1.14, ФНЧ на схеме пред- 
полагается неискажающим с полосой про- 
пускания Рь/2. 
Заметим, что многие сигналы и слу- 
изучаемые в рамках 
курса ТИС и представляющие большой 
практический интерес для техники связи, 
удовлетворяют условию 


2 лЕ, «оо. (1.80) 


Такие процессы (сигналы) называют уз- 
кополосными. Квадратурные компоненты 
таких процессов, соответственно огибаю- 
щая и мгновенная фаза, меняются весь- 
ма медленно по сравнению с самим про- 
цессом 2(1) или функцией соѕ[ооѓ + ф(2)], 
часто называемой высокочастотным за- 
полнением (рис. 1.15). ! 

На. основании соотношений 


/ 


(1.74), 


20 _ 


Рис. 1.16. Графическое пред- 
ставление комплексной огиба- 
ющей (амплитуды) процесса и 
ее ортогональных компонент 


(1.75) квадратурные компоненты процесса 2(1) можно представить 
как вещественную и мнимую составляющие комплексной функции 


101) =.(1)е!® 9 (1) соз ф(?) +17 (1) ѕіпф(?) = (1) +-1у() (1.81) 


-+ 

или как проекции вращающегося вектора (і) переменной длины 
на неподвижные ортогональные оси (рис. 1.16). Поскольку ф(#) 
с течением времени может как возрастать, так и убывать, вектор 
7(#) может последовательно занимать произвольное положение, 


Комплексную функцию /(#) называют комплексной огибающей (или 
амплитудой) процесса. Она обобщает известное из теории линей- 
ных цепей [2] понятие комплексной амплитуды гармонического 
сигнала 


тоя где "9% = хо іо. (1.82) 


Вектор то на рис. 1.16 будет. неподвижным с координатами 
Хо, уо. Гармонический сигнал с частотой оо, амплитудой Го и началь- 
ной фазой «о 


2() оо ав 2 (1.83) 


представляется в комплексном виде 
Е Ыб > 
2(1) = гое 9 — Гое ` (087-50) = ѓСО5 («о + Фо) + 17091 (0 Фо) “ ( 1.84} 


Действительный сигнал 2(1) определяется как реальная часть 
соответствующего ему комплексного представления: 


2(#) = Ве 2(2). (1.85) 


Распространяя понятие комплексного сигнала (процесса) на (1.73), 
имеем 


201) = (2)е'®* = (1 уо ас реса 9]. (1.86) 


Реальную часть ‘от (1.86) и мнимую часть этого комплексного про- 
цесса 


пи = (зе (1.87) 


которую будем называть процессом (сигналом), сопряженным про- 
цессу 2(#), геометрически легко себе представить как проекции вра- 
щающегося вектора переменной длины г(2) < круговой частотой оо 
и переменной начальной фазой ф(Ё) на неподвижные координатные 
оси. В момент времени Е этот вектор образует с вещественной осью 
полный угол (полную мгновенную фазу) 


(1) = +Ф(2). | (1.88) 
47 


Производную от мгновенной фазы во времени (если она сущест- 
вует) или переменную угловую скорость вращения вектора назы- 
вают мгновенной круговой частотой сигнала 1): 


а 2а 
00 = 0 = 90. (1.89) 


‚Следует заметить, что определенный нами согласно (1.87) сопря- 


А 
женный сигнал (процесс) 2(1)=г(Е) зоо -+ф()], как и огибаю- 
щая /({), существует на том же интервале, на котором определен 
сигнал 2(1)=г(Е) ѕіпіооѓ--Ф(#)] (пусть это будет интервал [0, Г]). 
фй л 


Узкополосные процессы #(2) и 2(?) можно считать ортогональными 
на интервале своего определения (параграф 1.10): 


Т т Т 
| га | "(дви воё-+2 Ф(ЕЛаЕ=0. ° (1.90) 
н е 0 


что. мы в дальнейшем неоднократно будем иметь в виду. 
Для случая чисто гармонического сигнала (1.83): 


г(Е) =го; Ф(1) = фо; $(0) =юо фо; (1) = = = @5 
мгновенная частота не меняется во времени и совпадает с частотой 
спектральной составляющей сигнала. В общем же случае мгно- 
венная частота %({), меняясь с течением времени, вовсе не обяза- 
тельно совпадает с частотами спектральных составляющих сигна- 
ла. В отличие от ®(Ё) и (+), спектральные составляющие сигнала 
(как это следует из самой сути преобразований Фурье) остаются 
неизменными-по частоте и амплитуде на всей временной юси. 


В качестве примера определим огибающую, мгновенную фазу и частоту 
сигнала 


и и 
80) = 752. соз (оо 9) 2 7 Е (1.91) 


на выходе балансного амплитудного модулятора при модуляции чистым тоном 
Ь(Р) =соѕ 64 гармонической несущей с частотой ®о, т — коэффициент глубины 
модуляции [16]. 
Используя формулы для косинуса суммы и разности углов, имеем 
$ (В = мо соѕ О #605 Фо = (Гот | с0$ О Ё | соѕ (00? + Ал), 
А Г. при соѕ і > 0, 
{1 при с0$ @Ё < 0. 


е 


(1.99) 


1) Аналогом @({) при неравномерном механическом движении тела является 
егд мгновенная скорость, а аналогом %(#) — полный пройденный путь к момен- 
‚ту Ё При определении мгновенной частоты © (#) случайного процесса 2( і) диф- 
ференцируемость случайного процесса 1р(#) понимается в среднеквадратичном 
смысле [29]. 
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Этот сигнал изображен на рис. 1.17. Алгебраическая огибающая сигнала $(1) 


а (г) = тОусо$ 9 Ё, 


его огибающая г(2) =т № |соѕ Ф| 


а мгновенная частота 


о о ‹ Б р) 
в У |5 +1 уе (97). 
1—0 1—0 Е 


(1.93) 


1), мгновенная фаза 


фр (1) = 00? Ел, 


(1.94) 


(1.95) 


Часто в литературе огибающую и фазу. процесса определяют 


через преобразования Гильберта. 
Реализация 2(1) и ее сопряжение 
А =. 
по Гильберту 2г({) связаны парой 
преобразований (Гильберта): 
со 


а а. д 
| тет ат; 2(1) 


— со 


2. (1) —- 


С 20) ат 


5 
л т—{ 


при условии, что интегралы схо- 
дятся. 


(1.96) 


5 50 2: 9-00 ее 


“ЕТ 
Қ ИИ И 


Рис. 1.17. К определению огибаю- 
щей, мгновенной фазы и частоты 
узкополосного сигнала. 


Аналогичные соотношения определяют преобразования Гильберта для двух 


‚ случайных ‘процессов 2(#) и 2г(Ё), если сходимость интегралов от случайных 
функций понимать, как везде в нашей книге, в среднеквадратичном смысле [29]. 


Заметим, что финитному сигналу 2(1) соответствует нефинитное 


преобразование по Гильберту. Так, для сигнала 
сопряженный по Гильберту сигнал 


Г Г 
Лер. 
х | 2 < 
Т 


2 
А . 
2. (#) = Оззіп оѓ и — << + оо, 
| л, , 
0 


Хх 


2(1) = (/0соѕ Ё Ж 


(1.97) 


Л 
Лишь при Т--оо области определения сигналов 2(ї) и гг(Ё) 


А 
выравниваются, причем тогда 2г(1) = Оо зп оѓ ?). 


1) Обратим внимание на то, что неискаженное детектирование сигнала $(2) 


линейным детектором (выделяющим огибающую сигнала) 


невозможно. ` 


^ 
2) Этот же и а ‘‹сопряженный согласно (1.87) сигнал 2(#) 


— = 2. —— 


на интервале 
Р г 
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Если сигнал 2(1) имеет спектр по Фурье 5 (іо) =5 (в) е °®, 
5 (о), Ө(о) — соответственно его амплитудный и фазовый спектры, 
^ 


то легко показать, что а ему по Гильберту сигнал 2г(1) 
имеет спектр Фурье ') 


і [0 (о) + — 
Эг (1%) = +15 (іо) =5(о)е | 2: 1 (1.98) 


[+ при 0<0 и — при о>0, т. е. его амплитудный спектр такой же, 
как у сигнала 2(1), а спектр фаз сдвинут на +л/2 для отрицатель- 
ных частот и на —л/2 — для положительных]. 

Действительно, по определению спектральной плотности по 
Фурье и с учетом (1.96) 


т А о 
(№) = | 2. (1) 7197 4 = — р Ре ата. 


После замены переменной #—т=у, 4=4у и использования фор- 
мулы Эйлера 


со 


. Е Я —іоу гзж. 
$: (16) = |20) ет | Е ду = —15(1) = | "оу, 
л 9 л У 
| (1.99) 
Табличный интеграл [12] 
= іп о у йу = + К7 
У у 


[+ при ®<0 и — при о>0, поэтому из (1.99) следует резуль- 
тат (1.98) ]. 

Теперь введем в рассмотрение комплексный сигнал 2г(+), назы- 
ваемый также аналитическим [29], определив его так: 


2.0) =2(00) 1269) = (2 )е 9 (9 = (#) сохр. (2)]+ ИЕ 
| К 


в | 2 (2) 
(2) = ү 22(1) +22 (Е) и фг(1) = агсіє У ь (1.101) 


Эти выражения будем называть соответственно огибающей и 
ь Я Л А 
полной мгновенной фазой сигнала по Гильберту. Если 2.() =2(#), 
то (1) =7(#) и (2) =). 

1) Можно показать, что для узкополосных сигналов правая часть (1.98) оп- 


Е л 
‚ ределяет также спектр по Фурье сигнала 2({), сопряженного согласно (1.87). 
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С учетом соотношений спектров (1.98) можно видеть, что спектр 


комплексного (аналитического) сигнала 2(#)= 2(1) +12(1) сущест- 
вует только при положительных частотах и равен 25 (і о). Следо- 
вательно, можно записать 


со 


2 = 2 | 5( 5 (іо)е' 4. (1.102) 
0 


Отмеченное обстоятельство позволяет дать удобную аналитическую 
запись для сигнала при однополосной (ОБП) модуляции [16] гар- 
монической несущей оо. 

На самом деле, пусть 6 (7) — модулирующий сигнал со спектром 
95 (іо), тогда соответствующӣй ему аналитический сигнал 6.(#) = 


=0( 5+1. і) имеет спектр 25, (іо), существующий только в 06- 
ласти положительных частот. Умножив 6г(1) на Е перенесем 


этот спектр вправо относительно «о. Таким образом, действитель- 
ный сигнал при ОБП (верхняя боковая полоса) 


$(4) овп = Кер, (#)е ] =:Сор (і) соѕ об 07500 і) ѕіп оѓ = 


гух 
А 

р 

= У ьа) +62 (#)соз д" 0 г (1103) 
Следовательно, на сигнал ОБП можно смотреть как на результат 
одновременной модуляции гармонической несущей по амплитуде 
и фазе или же как на суммарный продукт двух балансных модуля- 
торов с несущими, сдвинутыми на 90° и модулируемыми соответ- 


л 
ственно сигналами 6 (2) и 6г(Е). 


Следует подчеркнуть, что однозначное определение по Гильбер- 


ту огибающей и фазы сигнала 2(2) =7г({) соѕ [фг(Е)] не требуют зна- 
ния средней частоты во. 


Контрольные вопросы 


1. Как определяются огибающая и мгновенная фаза детерминированного про- 
цесса при известной средней частоте спектра? 

. Как определяется мгновенная частота детерминированного и случайного про- 

цессов? 

Как определяются квадратурные компоненты процесса и как они связаны 

с огибающей и начальной фазой процесса? 

. Какие сигналы (процессы) называют узкополосными и каковы их свойства? 

. Как определяется сигнал (процесс), сопряженный сигналу 2({)=/({)Х 

_ Хсоѕ [Фо ф (1) ]? 

. Что понимают под комплексным сигналом (процессом) 2( і) и его комплекс- 

ной огибающей (Е)? 

.Как можно объяснить ортогональность двух сопряженных сигналов (про- 
цессов)? 


. В чем отличие огибающей: и мгновенной частоты процесса 2({) от амплитуд 
и частот его спектральных составляющих? 


уе А 
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9. Какие два сигнала (процесса). называют сопряженными по Гильбержу, чем 
отличаются их спектры по Фурье? 


10. Что понимают под аналитическим сигналом 2, (і), какова особенность спект- 
л 
ра комплексного сигнала 2(#) =2(#) + і 2(1)? 


11. Қак определяются огибающая и мгновенная фаза сигнала (процесса) по 
Гильберту? 


1.8. ВЕРОЯТНОСТНЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ ГИЯ 
И ФАЗЫ 


'’ Во многих случаях при практических расчетах систем связи 
(в чем убедимся в дальнейшем) нужно учитывать случайный ха- 
рактер амплитуд и фаз узкополосных процессов (их распределение, 
моменты и т. п.), причем в основном, когда такой процесс может 
считаться нормальным. Чаще всего в подобных ситуациях доста- 
точно знать одномерное распределение огибающей и начальной 
фазы нормального случайного процесса, реже — двумерное рас- 
пределение. 


‘Рассмотрим процесс 
2(1)=5(0-+00) ={х.(1) +Х,@)]с9$ оо — 
— ис (1) + Ү.(2) |5іп оо, | (1.104) 


4 


где 


57(Ё) — полезный детерминированный сигнал; 
О(#) — аддитивный шум; 
оо — средняя частота процесса; 
‚ Хс(Ё), ус() — квадратурные компоненты полезного сигнала; 
Хи (1), Ү(#) — квадратурные компоненты шума (помехи). 

При стационарности шума процессы Хи({), Уз(Ё) следует счи- 
тать некоррелированными, имеющими одинаковые корреляцион- 
ные функции Вхп(т) = Вұп(т), а следовательно, и дисперсии 
02 = д2 = 0? 

Хр КЕ п 
Обозначим квадратурные компоненты суммарного колебания: 


Х(1) =хо() +Хи(1); Ү() =у« (1) УИ. 


Процессы Х(?), У(Ю являются нестационарными хотя бы потому, 
что их математические ожидания зависят от времени: 


М{Х@} =тх( 0 =ж(И; М{У(Ю} =ту( =уо(В. 


Если считать процесс (1.104) нормальным, то совместное рас- 
пределение компонент Х(#), У(1) в некоторый фиксированный мо- 
мент времени {о описывается ф-лой (1.43): . 


] (х — тх уе (0 — ту )ё | 
сеф Е а. а 


п 


о (х, у) = З 
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Представим процесс (1.104) в виде: 
2(=Ю() со Ф(2)] 


В(#) = у ХІ) +) (1.106) 


Ф(1) = агсіс те 


В момент ѓ= ѓо: 
В(а)= у ХУ" (0) 
Х() = В (іо) соѕ Ф(®) (1.107) 
У(№) = "К (го) ѕіп Ф(і) 


и совместную плотность вероятности (1.105) можно записать так: 


г соѕ ф — ту }? гѕіпф — т 
ыб у згер | ик читы 


1.108) 
5 : . (1. 

201 - 295 

‚ Вероятность того, что точка, заданная декартовыми координатами 
х, у, попадет в элементарную площадку ахау: 


Рахду == 5 (х, у) ахау. 


Перейдя к полярным координатам по соотношениям (1.107) и учи- 
‘тывая, что в новых координатах элементарная площадка равна 


гага Ф, (1.109) у 
можно написать 
Рахау=@2(7 Соѕ Ф, 7 ѕіп ф) ага Ф. 
(1.110) 


Выражение (1.110) определяет 
вероятность попадания точки в эле- 
ментарную площадку, заштрихован- 
ную на рис. 1.18. Разделив (1.110) 
на Д’аф и учитывая (1.108), полу- | Х 
чим совместную плотность вероят- рис. 1.18. қ определению одно- 
ности огибающей и начальной фа- мерных распределений огибающей 
зы нормального случайного процес- и начальной фазы нормального, 
са в заданном сечении ЕВРО Прана 


АЗ (г соѕ ф — ту )? (7 зіп ф — ту )? 
| о зас 205 |. (1.111) 


п 


@2(7, Фф) = == 


Очевидно, если полезный сигнал $’(1) содержит, кроме регулярной 
составляющей, еще и флуктуирующую часть, т. е. 


Х.(2) =х(0) + Х(1); Ү‹(1) =0е(1) 70), (1.112) 
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причем флуктуирующие компоненты Хф(1) и Уз(1) можно считать 
нормальными некоррелированными стационарными процессами с 
одинаковой дисперсией ох = су = оё, то при независимости по- 


лезного сигнала и помехи. распределение (1.111} остается в силе, 
но теперь вместо 02 надо писать дисперсию суммарной квадратур- 
ной компоненты 0202 ое. 


Интегрируя (1.111) по переменной ф в пределах [0; 2д|, получим 
одномерное распределение огибающей сигнала 


2л | 
г с0$ ф — ту \2 г ѕіп Фф — т, ү 
| -— Рт) (петр ту) 


в1(г) = 5 


202 202 


|9. (1.113) 


0 
Вычисляя интеграл, получим 


2 2\ 
в (г) = т ер(-—" ыы (2), г>. 0, (1.114) 
‚ад 99° 9? 
где 
= ү т, тё, + т2, (1.115) 


— огибающая регулярной составляющей сигнала в момент 4; 
Ј(х) — модифицированная функция Бесселя первого рода нуле- 
вого порядка [12]. 

При определении (1.114) произведены элементарные математи- 


ческие преобразования, а затем использовано известное [12] соот- 
ношение 


2л—В 
Е | ехр (а соз ф)аф= (а). (1.1.16) 
л, 
—В 
Полученный закон распределения (1.114) называется обобщен- 
ным распределением Рэлея или распределением Райса [42]. 


Используя табличные интегралы [12], найдем, что математиче- 
ское ожидание случайного процесса Ю( Д с обобщенным распреде- 


лением Рэлея 
2 
со = 2 р 
= Д, 403 
К = | па) аг=о уе 5 < 
0 | 


а? а? а? 2 
29р _ р д 'А 2720 
х (1 в (2) 7 „(2.)|. (1.117) 


где /1(х) — модифицированная функция Бесселя первого рода пер: 
вого порядка. Средний же квадрат этого процесса 


со 


К \ (г) аг=а2 +2 0°. (1.118) 
0 


> 
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Если в составе процесса 2(1) нет регулярного слагаемого, т.е. 


ар=0, из (1.114) получаем 


вл (г) = = ёкр е 


распределена по рэлеевскому 
закону, а огибающая суммы ре- 
гулярного колебания и нор- 
мального шума — по обобщен- 
ному закону Рэлея (рис. 1.19). 


>| обо- 


'бщенно-рэлеевское распределе- 
ние близко к ‘нормальному с 
параметрами (т=оар, 0°) 

Для определения одномер- 
ного закона распределения фа- 
зы процесса 7(Т) проинтегри- 
руем (1.111) по переменной г 
в пределах [0, оо]: 


еә 
0 


бр 
Заметим, что при —?. 


оз (Ф) = 5 


2л 


Е }- | | (1.119). 


20? 


Распределение (1.119) называется рэлеевским. 
Таким образом, огибающая стационарного нормального шума 
@л (т) ` 
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Рис. 1.19. Обобщенно-рэлеевокое рас- 
пределение амплитуд 


ое тх)? + (гіп ф —– ту }? 


| 
20? 


2 
] & = 
Е Те (— 2.) а и 2. соз(р— фу) ех х 


а 
№ ЕЕ |ф – Ф 1-<л 


(1.120) 


Ту 
Здесь Фр= аге ів —— — начальная фаза регулярной составляющей 
тх 


сигнала в сечении ѓо. Функцию Е(х) называют функцией Лапласа. 
Она табулирована и выражает интегральное распределение норми- 


рованной нормальной величины 


Е (х) = 


те ря |9 (54. (1.121) 


ч ( ехр (= = й? = 


Часто в справочной литературе встречается функция Крампа 


$ = (1.129) 


[еее 


2д 
0 


Кривые одномерного распределения фазы процесса, определяе- 
мые согласно (1.120), приведены на рис. 1.20. 
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о А ө 
По мере увеличения. параметра —Р (роста регулярной состав- 
=, Е 
ляющей сигнала) значения фазы все плотнее группируются вокруг 
Фр. В пределе (когда ор/о--оо) «ю;(ф) 6 (ф—Фр). 
|У) 
10 


оуд 


ДАХ Ей 
ВЕ 


ЫС: 27 луу 
3 Е 


Рис. 1.20. Одномерное распределение начальной фазы нормального слу- 
чайного процесса 


По мере уменьшения регулярной компоненты распределение 
р е2 

фазы все более выравнивается и в пределе при -?- =0 (нет регуляр- 
с 


ной компоненты) из (1.120) следует 
(Ф) =1/2л, [Ф| <л. (1.123) 


Таким образом, фаза..Ф нормального стационарного шума рас- 
пределена равномерно на отрезке [—л, +л]. 

В ряде случаев (см., например. параграф 3.2) приходится иметь 
дело с узкополосным нестационарным процессом, квадратурные 
компоненты которого можно считать #ормальными ‘стационарными 
процессами, но с различными дисперсиями. Огибающая и фаза 
такого сигнала являются стационарными процессами, а ‘их одно- 
мерные распределения называются в литературе соответственно 
четырехпараметрическим распределением огибающей и четырехпа- 
раметрическим распределением фазы сигнала [23]. Распределения 
эти содержат четыре независимых параметра: две дисперсии 
02, а, и два математических ожидания (тх, Ту) квадратурных 
компонент сигнала или же какие-нибудь четыре независимых пара- 
метра, функционально связанные с этими величинами. 

Интересное свойство общего четырехпараметрического распре- 
деления амплитуд — возможность (при некоторых соотношениях 
параметров) бимодальности (двугорбости кривой распределения). 
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Полагая в четырехпараметрических распределениях дисперсии 
компонент равными (02, = 02 ==02), получаем рассмотренное выше 


обобщенное распределение Рэлея для огибающей и распределение 
(1.116) дяя фазы. Если, кроме того, положить равными нулю мате- 
матические ожидания квадратурных компонент (тх=Ту=0), то 
получим соответственно рэлеевское распределение огибающей и 
равномерное распределение фазы. 


Контрольные вопросы 


1. По какому закону распределены сечения огибающей и фазы суммы узкопо- 
лосного нормального стационарного шума и сигнала при нулевой и, пру не- 
нулевой регулярных составляющих? 


2. Что следует понимать под четырехпараметрическим законом распределения. 
огибающей и фазы сигнала? 


1.9. ОСНОВЫ ТЕОРИИ ДИСКРЕТИЗАЦИИ ФУНКЦИЙ 
НЕПРЕРЫВНОГО АРГУМЕНТА. ТЕОРЕМА КОТЕЛЬНИКОВА 


Для техники связи (например, при использовании импульсных 
методов передачи непрерывных сообщений) важна возможность 
представления непрерывной регулярной функции времени или | слу 
чайного процесса через сово- 
купность их значений в дис- 
кретные моменты времени, 
Процедуру такого представле- 
ния часто называют дискрети- 
зацией или квантованием сиг- 
нала (процесса) во времени. 
На первый взгляд может по- 
казаться, что точное воспроиз- · 
ведение непрерывной функции 
времени (рис. 1.214) возмож- 95| 
но лишь при условии задания 
ее отсчетов, взятых с интерва- 
лом А!->0. Однако существует 9, Они | 
класс процессов, для которых 
возможно точное воспроизведе- НРУ | | 
ние при конечном шаге кван- |40309 | Ы 
тования, отличном от нуля. К ПАРАНА ВДЕ з 06. 


| 
| 
этому классу принадлежат «и- И = | РИ г 
| 
| 


| 

| 
гналы (процессы) с ограничен-. ВНИИ 
ным частотным спектром. Сиг- |4, | | | Ке и 
налы связи ограничены во вре- гава А Е Ареа 
мени (финитны), ибо связь не ДГ > А 


я и рн Е Рис. 1.21. Представление непрерыв- 
ет начало и конец. ИЗ сзоиств ной функции времени с ограничен- 
преобразований Фурье следует, ным спектром 
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что, вообще: говоря, такие сигналы, существующие лишь внутри не- 
которого ‘временного интервала Т, имеют неограниченный спектр. 

Однако для всех реальных непрерывных сипналов можно ука- 
зать некоторую полосу частот, где сосредоточена основная часть 
(например, 99%) ‘мощности сигнала. Эта полоса частот содержит 
всю существенно необходимую информацию о сообщении, заложен- 
ную в сигнал. | 

Если остальную часть спектра сигнала не передавать, то это 
практически не отразится на точности его последующего воспроиз- 
ведения. Такой сигнал с ограниченным спектром уже не будет, 
строго говоря, ограничен во времени, однако вне интервала дли- 
тельности Т его значения, при некоторых условиях, будут прене- 
брежимо малы. 

Приведенные соображения в ряде случаев позволяют прибли- 
зительно рассматривать реальные непрерывные сообщения и сиг- 
налы как функции с ограниченным спектром. Это дает возмож- 
ность использовать в теории связи важную теорему, сформулиро- 
ванную академиком Котельниковым В. А. в 1938 г. 

В инженерной практике рассмотрение сигналов как функций 
< ограниченным спектром позволяет при проектировании аппара- 
туры связи ограничивать ее полосу пропускания. 

Так на практике чаще всего сталкиваемся со следующими при- 
мерными значениями ширины спектра сигналов в каналах связи: 
телеграфного — несколько сотен герц (в зависимости от скорости 
телеграфирования), телефонного — 3—5 кГц, вещания — 8—10 кГц, 
телевизионного — порядка 6 МГц. 

Теорема Котельникова формулируется так: 

1. Функция $({), спектральная плотность которой отлична от 
нуля только в интервале — РЁ, Ё, полностью определяется своими 
значениями, отсчитанными в дискретных точках через интервал 


Ді= 1/2 Е, (1.124) 


где РЕ — максимальная (или верхняя граничная) частота спектра 
(равная ширине спектра в случае, если он начинается от нуля). 

2. Значения функции $5(1) в любой точке { выражаются фор- 
мулой г 


Р ѕіп 27 Е (2 — АА 2) 
(А = У (ед0) а соне хе уда (1.125) 


Е—— % 


где $(АЛі) — отсчеты непрерывной функции в дискретных течках 
‚$ = ВА. 

Таким образом, непрерывная функция ‘может быть разложена 
в ряд по так называемым функциям отсчетов 


2, (2 ѕіп 2л Е (Е ВАЙ 
(р л 


(1.126) 
2л Е (ЕКА 


форма которых изображена на рис. (1.218). 
58 


Коэффициентами в этом разложении являются значения “рас- 
кладываемой функции. 

Графическая иллюстрация теоремы Котельникова приведена на 
рис. (1.21). 

Нетрудно видеть, что в отсчетных точках ЕВА! функция $(#) опре- 
деляется лишь одним слагаемым суммы (1.125), все остальные от- 
счетные функции дают в этих точках нулевой вклад. Между от- 
счетными точками функция 5(1) определяется точно лишь при учете 
вклада всех функций отсчета. 

При доказательстве тео- 
ремы Котельникова для про- 
стоты предположим, что 
функция $(1) не содержит в 
своем спектре дискретных 
составляющих ‘). 

Известно, что любая 
функция $(1), удовлетворяю- 
щая условиям Дирихле и аб- 
солютно интегрируемая, свя- 
зана преобразованием Фу- 
рье со своей комплексной о 
плотностью 5 (ію): 


со 
» іо 
(2) = {$4 о)е “4. 
— % Рис. 1.22. Геометрическое представление: 
? двумерных векторов, их проекций, норм 
и «расстояния» между ними 


Если спектр ограничен в пределах от — Ё до Ё, эта формула 
записывается в конечных пределах интегрирования 


Е 
(1) = {$ (ее. | (1.127) 
—Е 


Функция, удовлетворяющая условиям Дирихле и заданная на 
ограниченном отрезке, может быть представлена на этом отрезке 
(путем периодического повторения) рядом Фурье. В нашем случае: 
такой ограниченной является функция 5 (іо) на отрезке [—Р +2]. 

Представим ее в виде ряда 


$(1в)= У, 2,е т (1.198) 


1) Теорема справедлива и для функций, в спектрах которых содержатся» 
дискретные составляющие, но в этом случае доказательство немного усложняет- 
ся, поскольку комплексная спектральная плотность содержит дельта-функцию- 
[см. (1.60)]. 


м 5® 


где коэффициенты 


Е 


1 —1 
Р, = = \ 50е 
Р 
1 А 
Но —= 


= Аі. Поэтому ф-лу (1.129) можно переписать в виде 


2 
" оғ др, (1.199) 


Е . 
рь = Аі | о) 0 Е 


(1.130) 
Из ф-лы (1.127) видно, что интеграл (1.130) выражает значе- 
ние функции 5(1) в дискретных точках — АЁ, т. е 


б | 
{$4 ое" р = 5(— А0) 
„== р | 


(1.131) 
«Следовательно, Оһ = Ліѕ (АА). Подставляя значения коэффициен- 
тов Оһ в ф-лу (1.128), имеем 


$10) = А? Ў зл дее 
- нар 


(1.139) 


Очевидно, что от перемены знака у коэффициента № на обрат- 
ный значение суммы не изменится, следовательно 


5(1ө) = лғ. У РАЛ е О (1.133) 
В—=— 0 . 

Таким образом, значение функции $(#) в дискретных точках ЕДЕ 

однозначно определяет комплексную спектральную плотность $ (іо) 


Последняя полностью определяет функцию $({) при любом значе- 
нии {. Тем самым первое утверждение теоремы доказано 


Если теперь подставить (1.133) в (1.127), то, сменив порядок 
интегрирования и суммирования, получим 


$ (6) = 4 У “АВ й схрбо (ВАО А 


== — оо 
Выполнив интегрирование 
(1.125). 


получаем ряд В. А. Котельникова 
Теорема Котельникова сохраняет свой смысл и применительно 
к случайным процессам с ограниченным энергетическим спектром 
но теперь $ (АД) — случайные числа, а ряд (1.125) понимается как 
сходящийся в среднем 


Теорема Котельникова справедлива и для функций, имеющих 
эграниченный спектр, не начинающийся с нулевой частоты, а рас- 
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положенный ‘между частотами Ё; и Ё,. Такая функция может быть 
в точности восстановлена, если заданы значения ее квадратурных 


компонент в дискретные моменты времени через интервал Аї=—, 


где Ё= Ё. —Е, — ширина спектра. 

Представление (1.125) строго справедливо для неограниченных 
во времени функций, спектр которых строго ограничен. В этом слу- 
чае функция определяется бесконечным, но счетным числом своих 
отсчетов. Если же сигнал ограничен интервалом Т, а’его спектр при- 
ближенно можно считать сосредоточенным в полосе частот Ё, то 
общее число отсчетов, очевидно, равно: 


а == Е 7р (1.134) 


При 22Т» 1 можно приближенно считать В =2РТ. Такой сигнал 
приближенно представляется конечной суммой (усеченным рядом 
Котельникова): 

В 
5 = рл р ЗЕЕ ААР) 1.135 
антро (1.135) 


=. 


Число В называют базой (или числом степеней свободы) сигна- 
ла. Практически спектр финитного сигнала $({) можно ограничить 
полосой 0—Е, если подать его на идеальный ФНЧ. Но тогда отно- 
сительная среднеквадратичная погрешность, связанная с представ- 
лением финитного сигнала $(#) рядом (1.135), выразится одотно- 
шением 


чаа А: В 
ее 7. . 
а. 60—300 _ МЕ ЧАА с (1.136) 
52 (0) оо Е 
] 3 (2) 4 


где Е — полная энергия финитного сигнала $(#); 

ЛЕ — энергия сосредоточенная вне полосы 0—Ё. 

Для финитного случайного процесса Х(Р) с энергетическим 
спектром С@(%) относительная среднеквадратичная погрешность, 
связанная с его представлением усеченным рядом Котельникова, 
может быть определена так: 


2 | 6 (в) 41 
бла, (1.137) 
| 900) 


6] 


Например, если ограничить полосу частот случайного синхронного сигнала 
оо 

3112 х л 

х == — 


Хх?‘ 2 


1 
величиной Ё= Ръ= тот. ‚ то с учетом табличного интеграла {12] | 
0 


имеем 


се 
5 
[= 

х 


х 
> 
>. 
х 


е, 
5 
5 
х 
>. 
5 
е) 


У 
[< 


ыы 
| 
Ко 
) 
о 
№ 
ЗЯ 


Если ограничить полосу частот величиной Р=› то 
с 
| $112 х 
я № — 1,418 
л 
< е 25 0,1 
© л 
зіпах, > же 
и 2 


В принципе, при заданной относительной погрешности и энер- 
гетическом спектре процесса согласно (1.137) можно определить 
граничную частоту, а затем и интервал дискретизации А? == = х 

Иногда оказывается удобным представлять сигнал 5({) с по- 
мощью выборок его спектральной плотности 5 (іо). Если ранее 
накладывалось условие, что полоса частот сигнала ограничена, то 
теперь следует исходить из условия, что сигнал существует только 
в пределах конечного промежутка времени (пусть от 0 до Т). 

Воспользуемся свойством симметрии по переменным Ёи о в пре- 
образованиях Фурье. При этом интервал АЁ=1/2Ё между выборками 
функции времени должен быть заменен интервалом А/=1/Т между 
выборками функции частоты, а Ё заменено на 7/2. 

Итак, по аналогии с (1. 125) м можно записать следующее выра- · 
жение для спектральной плотности 5 (№) финитного сигнала дли- 
тельностью Г: 


ит 1 
о си, 27 | 11) 
5 (їо) = т Е) (1.138) 


. ат А 
Здесь $ (18) — выборки функции $ (іо), т. е. ее значения в от- 
| | 
счетных точках т на оси частот /. 
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Если считать, что кроме длительности ограничен также и спектр 
сигнала, причем наивысшая частота есть У, то число отсчетных то- 
чек конечно и равно: 


2Е 
В = А +1=2 ЕТ. 


Заметим, что это же значение для базы получилось бы, если 
исходить из представления финитной функции длительностью Т 
рядом Фурье и ограничиться в нем компонентами с высшей часто- 
той Ё. 

Обратим внимание на то, что .ф-ла (1.125) показывает, как 
можно вычислить значения функции $(1) при любом Ё&, зная ее зна-_ 
чения в дискретных точках. Но в технике связи важно не’ только 
вычислить эти`значения сигнала, а по ним воспроизвести его в виде, 
например, электрического напряжения. 

Как видно из рис. (1.21), для воспроизведения исходной функ- 
.ции 5(1) по ее дискретным значениям 5(ЕЛР) можно воздействовать 
решетчатой функцией (рис. 1.216) на устройство с импульсной 
реакцией вида (1.126). На выходе такого устройства и будет вос- 
производиться исходная непрерывная функция $ (1). 

Подобную импульсную реакцию имеет идеальный фильтр НИЖ- 
‘них частот с частотой среза Ё [2]. Таким юбразом, непрерывная 
функция может быть восстановлена при пропускании последова- 
тельности импульсов вида 5 (АЛ) ё (1—АЛі) (решетчатой функции) 
через идеальный фильтр нижних частот с указанной частотой сре- 
за. Здесь 5(1:—^АГ) — дельта-функция. Практически эти импульсы 
аппроксимируются, например, прямоугольными импульсами дли- 
тельностью Д, где Л<«Иі, и высотой $(Е АП /А. 

Ясно, что отклонение свойств ФНЧ от идеального ведет к неко- 
торым искажениям в воспроизведении репреры ао сигнала по его 
дискретным отсчетам. 

В заключение этого параграфа заметим, что, хотя не существует 
реальных сигналов со строго ограниченным спектром, это не ума-. 
ляет практического значения выводов, сделанных из теоремы Ко- 
тельникова. Дело в том, что, принимая сигнал с практически огра- 
ниченным спектром (что всегда имеет место на практике) за иде- 
альный сигнал со строго (в смысле условий теоремы) ограничен- 
ным спектром, мы после восстановления по дискретным отсчетам 
получим сигнал, несколько отличный от исходного, но это отличие 
незначительно, если правильно выбрана ограничивающая спектр 
частота Ё. В процессе передачи сигнал дополнительно искажается 
различными помехами, и на их фоне можно пренебречь искаже- 
ниями, вызванными отличием реальных сигналов от идеальных. 


Контрольные вопросы 


. Как формулируется теорема Котельникова во. временном представленни для 
сигналов (процессов) со строго ограниченным амплитудным (энергетическим) 
спектром? 
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. Как формулируется теорема Котельникова в частотном представлении для 
сигналов (процессов), строго ограниченных во времени? 

. Какими свойствами обладают функции отсчетов? 

. Реакцией какой электрической цепи определяется функция отсчетов Котель- 
никова при воздействии на вход бесконечно короткого импульса? 

. Какое значение имеет теорема Котельникова для сигналов, ограниченных во 
времени? 

. Как можно оценить погрешности, связанные с представлением и воспроизве- 
дением непрерывного процесса по его дискретным временным отсчетам? 


© мл о Ы 


`1.10. ПРОСТРАНСТВА СООБЩЕНИЙ И СИГНАЛОВ. 
СИСТЕМЫ СИГНАЛОВ, ОРТОГОНАЛЬНЫХ В ОБЫЧНОМ 
И УСИЛЕННОМ СМЫСЛЕ 


В современной теории связи широко используются геометриче-. 
ские представления с применением таких понятий, как вектор, 
пространство, расстояние, проекция и т. д. При этом перечисленные 
геометрические термины означают весьма широкие понятия, отно- 
сящиеся к области функционального анализа. Ознакомимся с не- 
которыми из них. 25 


Геометрические представления, естественно, связаны с понятием 
пространства. Это понятие, в отличие от первоначального, сложив- 
шегося на основе непосредственно чувственного восприятия окру- 
жающего мира, в современной математике определяется как аб- 
страктное множество, свойства которого аксиоматически выража- 
ются некоторыми” соотношениями между элементами этого мно- 
жества. Так, например, если в обычном трехмерном пространстве 
ввести декартову систему координат, то тем самым с каждой точ- 


кой г пространства окажутся связанными и вещественные числа 
{ха, х, хз}, называемые координатами этой точки в выбранной си- 
стеме координат. С другой стороны, всякую упорядоченную тройку 
вещественных чисел {х1, х, Хз} можно рассматривать как коорди- 
наты точки трехмерного пространства (или, что то же, координаты 
радиус-вектора с концом в этой точке) в некоторой декартовой 
системе координат. Таким образом, совокупность всех точек трех- 
мерного пространства взаимно однозначно отображается на сово- 
купность всех упорядоченных троек вещественных чисел. Это, как 
известно, Позволяет пользоваться методами аналитической гео- 
метрии. 

Более тото, можно рассматривать все упорядоченные совокуп- 
ности п вещественных чисел {хи, х2, ..., Ха}, считая их координатами 
точек (или радиус-векторов) некоторого абстрактного п-мерного 
пространства. Это пространство при п>3 не имеет физического про- 
образа, доступного нашему чувственному восприятию, однако по 
аналогии с одно-, двух- и трехмерным случаями можно изучать его 
свойства методами аналитической геометрии. В указанном прост- 
ранстве п-мерный вектор определяется как упорядоченная «сово: 
купность (последовательность) п вещественных чисел, называемых 
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координатами вектора. Этот вектор можно записать в виде упоря- 
доченной строки его координат: 


х= {х1, Хә, Хз... Ха), (1.139) 
Сумма двух векторов х= {х1 хә, хз ..., Хп} и 0= {06 у, =. Ут} 


дает вектор 2= {21 22, .., 2}, координаты которого равны сумме 
соответствующих координат слагаемых: 


=: уь (==, 9, г ЧА П. (1.140) 
Произведение вектора х= {х Хо, .., Хп} На число А есть вектор 
да {Ахь, Ах», ..., Лт}. (1. 141) 


> ‹ 
Для вектора х вводят его норму, обозначаемую |х], представ- 
ляющую собой неотрицательное вещественное число, полученное 


по формуле 
1х1 = И. (1.142) 


1—1 
Как видим, норма есть обобщение на п-мерный случай понятия 
—= > 


длины вектора. Расстояние между двумя векторами х и и опреде- 
ляется как норма их рэзорти 


а(ху) = Их = У Уи». № (х, — и)". (1.143) 


{= 1 
Скалярное произведение двух векторов х И р есть число 


т п 
(к= У х | (1.144) 
=] 
откуда видно, что |х|?= (х х). Вводя угол 9 между двумя п-мерны- 


ми векторами х и у, имеем по аналогии с трехмерными векторами 
выражение для косинуса этого угла: 


соѕ Ө = Е СИЕ (1.145) 
А! | 
и для проекции вектора х на вектор ун, наоборот, уна х: 


|511овө= 8; |9] сове = 69. 


Пя 141 
Заметим, что поскольку |соѕ 0 | <1, то согласно (1.145) 
(е) | «1х1 1919. | (1.146) 


1) Это соотношение является частным выражением так называемого ниры 
венства Буняковского—Шварца [26] (см. гл. 7). 
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Координаты вектора представляют собой проекции вектора на 
оси прямоугольной (декартовой} системы координат. Иначе гово- 
ря, координаты вектора выражаются скалярными произведениями 
данного вектора на орты, т. е. на векторы с единичной нормой, все 
координаты которых равны нулю, кроме одной, соответствующей 
номеру орта. | 

Все эти соотношения можно пояснить на двумерной (п= 2) мо- 
дели (см. рис. 1.22), на которой два вектора обозначены соответ- 


ственно $41, 52. | 

Определенное выше пространство называется п-мерным евкли- 
довым пространством и обозначается Аз. Очевидно, что при п=3 
это пространство является математическим образом нашего трех- 
мерного пространства. 

Покажем на примере, какое отношение имеют приведенные по- 
нятия к проблемам связи. Пусть сообщение а выражено функцией 
дискретного времени на интервале Т, т. е. конечной последователь- 
ностью из п отсчетов. Так обстоит дело при передаче любого сооб- 
щения импульсным методом. 

Так же обстоит дело и при приближенном представлении любой 
финитной непрерывной функции, практически ограниченной по 
спектру ее п= В (В — база сигнала) независимыми отсчетами. Но 
в таком случае сообщение а или соответствующий ему сигнал 65(1) 
могут быть представлены вектором в п-мерном пространстве, назы- 
ваемом пространством сообщений. Пространство сообщений — это 
совокупность всех возможных сообщений, составленных из п эле- 
ментов. Различие между двумя какими-либо сообщениями выра- 
жается расстоянием между векторами, изображающими их. Это 
расстояние зависит от норм (длин) векторов и от угла между ними. 

Аналогично на ограниченных временных интервалах можно 
ввести понятие пространства сигналов на выходе кодирующего 
устройства (в дискретных системах связи) 6,;(1), 6([) и пространств 
канальных сигналов $(1). Можно также ввести понятия пространств 
сигналов и аддитивных помех в месте приема $(1), и(№, == 
= 5/(1) +и(1), сигналов на выходе детектора и декодера Ё;(#), 5"(#), 
сообщений у получателя а’. Введенными понятиями можно поль- 
зоваться для пояснения последовательных преобразований сигналов 
(помех) в отдельных точках канала связи, преобразований, кото- 
рые, по существу, сводятся к взаимным отображениям одних прост- 
ранств в другие пространства. 

Приведенные геометрические понятия, связанные с п-мерным 
евклидовым пространством и его точками, могут быть значительно 
обобщены. Для этого введем понятие линейного пространства. 

‚ Если заданная на некотором множестве элементов операция 
сложения коммутативна, т. е. если при сложении элементов хи у 
множества справедливо соотношение (х+у=у-+х), а операция, 
связанная с умножением элементов на число А удовлетворяет 
дистрибутивному закону {т. е. А(х-+у) =Ах-- М], то говорят, что 


66 


данное множество вместе с указанными операциями образует ли- 
нейное пространство, а его элементы по аналогии с п-мерным евкли- 
довым пространством называют точками или векторами этого 
пространства [54], хуи Ах являются элементами линейного прост- 
ранства. 

Линейное пространство называется метрическим, если для каж- 
дых двух его элементов х и у определено понятие расстояние (х, у) 
как неотрицательная величина, удовлетворяющая следующим ак- 
сиомам: 


1. 4(х, х) =0; 2. 4(х, у) =а(и, х); 3. а(х, у) <а(х, г) + 
+4(2у) 2). (1.147) 


Расстояние, удовлетворяющее аксиомам (1.147), может быть 
введено многими способами. Правило, по которому оно введено, 
называется метрикой данного метрического пространства. 

Линейное пространство называется нормированным, если для 
его элементов х (точек или векторов) задана норма |х||, удовлетво- 
ряющая трем аксиомам: 


1. 111220; 2. ПАХ = ПАИ; 3. кН. (12148) 


Линейные нормированные пространства относятся к метричес- 
ким, в них можно, в частности, определять расстояние как норму 
разности, как это и сделано для пространства Евклида. 

Пространства, которые будут рассматриваться в дальнейшем, 
относятся к числу нормированных. мы 

В линейном пространстве можно аксиоматически ввести поня- — 
тие скалярного произведения двух элементов (векторов), приписав 
ему следующие свойства: 


1. (ху) = (ух); 2. ([(х+0]2) = (хг) + (уг); 3. (Ах) =). (ху); 
4. (хх) 520. (1.149) 


Через скалярное произведение всегда можно определить норму, 
положив 


«|= у (хх). (1.150) 


В этом случае говорят, что норма порождена скалярным произ: 
ведением, а нормированное линейное пространство с такой нормой 
называется евклидовым или гильбертовым в зависимости от того, 
конечно или бесконечно число его измерений. Так, в частности, гиль’ 
бертовым является пространство всех непрерывных функций аргу: 
мента і, заданных на интервале 0<1<Т, для которых операция 


1) Условие три часто называют условием треугольника, ибо оно напоминает 
соотношение длин его сторон. 
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сложения и умножения на число задается обычным образом, а ска- 
лярное произведение определено соотношением 


Т 
(х0)00)) = т | худа (1.151) 
0 


Это пространство обозначается [.2. Норма вектора х({) в простран- 
стве / в согласии с (1.150) задается как корень квадратный из 
скалярного произведения вектора на самого себя: 


| Т 
1х()1= у (9) 4. (1.159) 
: | 


Заметим, что ф-ла (1.152) раскрывает физический смысл нор- 
мы. Например, если сигнал х(і) имеет размерность напряжения, 
то норма ||х(#) || — эффективное значение напряжения, а квадрат 
нормы — средняя мощность сигнала. Расстояние между двумя век- 
торами в пространстве /з определяется соотношением 


а(х, у) = 


а асал ЕВЫ 
х(1)—0(0)1= и = [о 0 00а, (1153) 
0 


Сопоставляя (1.151), (1.152), (1.153) с ф-лами (1.142), (1.143), 

(1.144), можно отметить, что пространство р 0: = получается 

из пространства Евклида А, с координатами УЕ УЕ при к 
лении числа его измерений п-> со. 

С другой стороны, пространство Евклида можно рассматривать 
как пространство функций, заданных в п=В отсчетных точках. 
Следовательно, пространство непрерывных функций с дискретным 
временем можно рассматривать как пространство Евклида. 

Для наших целей пространство [5 особенно важно, так как 
позволяет распространить общие геометрические представления на 
непрерывные (во времени и по уровням) сигналы и помехи. Эти 
функции мы будем изображать векторами, длина которых равна 
их норме в гильбертовом пространстве, а угол 9 между двумя та- 
кими векторами, как и в евклидовом пространстве, определится 
согласно (1.145) их скалярными произведениями (1.151) и нор- 
мами (1.152). 

Для примера в соответствии со сказанным на рис. | ‚23 изображе- 
ны на плоскости в виде векторов два сигнала длительностью 
Т 51({) и 5, (1), на один из которых накладывается помеха и(1). 

Расстояние между сигналами $, (1) и $.(1) (между концами из- 
ображающих их векторов) определяется нормами соответствующих 
‚векторов (т. е. средней мощностью сигналов) и углом между ними 
(их скалярным произведением). Из рис. 1.23а видно, что даже 
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незначительная, по сравнению с сигналами, помеха и({) может 
перевести $,(1) в $, (1) (что приведет к ошибочному приему), если 
угол Ө мал. На рис. 1.236 та же помеха и(1) уже не способна су- 
щественно устранить различие между сигралами $\(1) и $. (1); при 


соответствующем методе приема эти два сигнала будут различать- 
ся и ошибка в приеме не произойдет. 


а) д) 
50) | 
а | 0 


0 5,0) 


Рис. 1.23. Геометрическое представление в линейном пространстве 
Гильберта непрерывных, заданных на ограниченном временнбм 
интервале реализаций сигналов и помех при углах между двумя 
реализациями сигнала: 
а) малом; б) большом 


Две функции времени, рассматриваемые как векторы евклидова 
или гильбертова пространства, называются ортогональными, если 
их скалярное произведение равно нулю. Такие функции изобража- 
ются перпендикулярными друг к другу векторами. 

В гильбертовом пространстве существует бесконечно (несчет- 
ное) множество функций, каждая пара которых ортогональна друг 
другу. В пространстве Евклида их число определяется размер- 
ностью „пространства. Всякая такая совокупность функций назы- 
вается ортогональной системой функций. Таким образом, система 
функций у:(2), у2(#), ..., уп (2) ортогональна, если 


=) у. (2) (2) 1=0, если Ё=1. (1.154) 
0 


Ортогональная система {уһ(ї)} называется полной в гильберто- 
вом или евклидовом пространстве, если всякая входящая в нее 
функция уһ(ѓ) неортогональна со всеми функциями %(1), не содер- 
жащимися в данной системе. 

Можно от системы {уһ(і)} перейти к системе {фь(#)}, положив 

А ур (Ё). 
Фһ(2) = а” т. е. разделив функции уһ(і) на их нормы. 

В 90. случае будет выполняться условие 


] Г 0, если А5] 
т | доче | я (1.155) 
0 


1, если К=[. 


Система функций {ф»(1)} называется ортонормированной. Орто- 
нормированная система называется полной, если она получена из 
полной ортогональной системы. 
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В гильбертовом или евклидовом пространстве существует бес- 
конечно много различных полных ортонормированных систем функ- 
ций. Каждую из них можно рассматривать как ортогональную коор- 
динатную систему, а входящие в нее функции отождествлять с 
ортами этой координатной системы. 

Легко показать, что в гильбертовом или евклидовом простран- 
стве всякая функция х(1) на интервале {0, Г] может быть представ- 
лена в виде разложения (в виде ряда) по функциям любой полной 
ортонормированной системы, называемой базисом. В самом деле, 
пусть дана полная ортонормированная система (базис) {ф&(1)}. 

Запишем функцию х(і) в виде ряда 

п " . 
(0) = У, аһФфһ (і) (1.156) 


==] 


и найдем, чему должны равняться коэффициенты аһ этого разло- 
жения. Для этого обе части (1. г скалярно умножим на 61(1) 


[«(0Ф(0]= -У амь (#) (2). (1.157) 
= 


В силу ортонормированности системы {фһ(ї)} в правой части 
(1.157) все слагаемые суммы обращаются в нуль, кроме одного, 
соответствующего &=1. Это последнее слагаемое равно а, ибо 
[е:(2) Ф:(2)]. о рери имеем 


={х(И ки). (1.158} 


Соотношение (1.158) и является формулой для нахождения ко- 
эффициентов в разложении (1.156). | 
С геометрической точки зрения разложение (1.156) равнозначно 


представлению вектора х(1) в виде суммы его ортогональных со- 
ставляющих в пространстве Аз или Гә. Коэффициенты а; — это коор- 
—> 


динаты вектора х({) в системе {$»(1)}. Разложение (1.156) назы- 
вается представлением функции х(1) в виде общего ряда Фурье. 
В курсе высшей математики доказывается при этом, что если коэф- 
фициенты ряда (1.156) определены согласно (1.158), то ряд этот 
аппроксимирует функцию с минимальной среднеквадратичной ошиб- 
кой. Приведенный выше ряд Котельникова тоже является приме- 
ром общего ряда Фурье, но с ортонормированной системой функций 


Япх р 
типа ——.. Если в качестве ортонормированной системы взять 
х 


систему тригонометрич еских маа 
1; Иов 2 Ё, узіп . У соз г & Узи... (1.159) 
то (1.156) в этом случае. представляет собой 5а ряд Фурье. 


Геометрическое представление сигналов нами будет широко 
использовано в гл. 8 при рассмотрении вопросов линейного уплот- 
1 
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нения систем связи. Там же рассмотрим представление функции 
в виде (1.156) с несколько более общей точки зрения — как пред- 
ставление некоторого сигнала (вектора) через совокупность (базис) 
линейно независимых векторов (функций). 

Такой подход широко используется в аналитической геометрии 
и подробно освещается в специальной математической литературе. 

Ортогональная система функций — частный, но наиболее рас- 
пространенный на практике пример системы (базиса) линейно не- 
зависимых функций. 

Такая система функций широко используется в технике связи 
как совокупность канальных сигналов {5%(1)}. Подчеркнем, что 
если эти сигналы характеризуются базой В=2ЕТ, т. е. представля- 
ются в й= В-мерном пространстве Евклида с базисом размера п, 
то для увеличения количества таких сигналов (т. е. для передачи 
большого числа различных сообщений) необходимо или увеличи- 
вать их длительность Г, или расширять полосу частот Р. 

Иногда в технике связи используется биортогональная система 
сигналов {5*(1)}, отличающаяся тем, что любой сигнал системы 
5*(1) имеет себе противоположный — 5» (#). Ясно, что при заданном 
В=2ЕТ число сигналов этой системы равно: 2В =4ЕТ. 

Широкое распространение в технике связи имеет система сиг- 
налов {5% (#)}, удовлетворяющих условиям ортогональности в уси- 
ленном смысле [53]: 


Г Е 
т | (0) 4-0, если #51, (1.160). 
| | | 


Т 
^ . 
г (1) 1(1)41=0 для всех Ри /, (1.161) 
5 


^ 
где 5:(4) — сигнал, сопряженный сигналу ѕ:(і) (см. параграф 1.7). 


Если в какой-либо системе сигналов, ортогональной в усилен- 
ном смысле, использовать сигнал 5.({), то в этой системе уже не 
А 


может быть использован ортогональный ему сигнал 5*(#), ибо это 
запрещено условием (1.161). По этой причине при заданной базе 
В=2ЕТ число сигналов в системе, ортогональной в усиленном 


В 
смысле, ГГУ = ЕГ. 


Отметим теперь некоторые особенности пространств, предна- 
значенных для отображения сигналов: (сообщений, процессов), дис- 
кретных не только во времени, но и по состояниям (уровням). Та- 
кие сигналы, содержащие и элементов (разрядов), могут харак- 

—> 
теризоваться п-мерным вектором х={хи, х» .., хп}, особенность 
которого заключается в том, что все его координаты могут прини- 
мать лишь дискретные значения, которые мы обозначим через 
0, 1, 2,.., т (т — число дискретных состояний элементов сигнала}. 


71 


На рис. 1.24 показано построение в 3-мерном пространстве 8 двоич- 
ных сигналов, соответствующих трехразрядным комбинациям: 000; 
001; 010; 011; 100; 101; 110; 111 (п=3, т=2). Им геометрически 
соответствуют вершины 3-мерного ку- 
ба с единичными гранями. Если дво- 
ичные сигналы содержат п разрядов, 
то им геометрически соответствуют 
вершины гиперкуба с единичными гра- 
нями в пространстве с п-измерениями, 
Операцию сложения (вычитания) 
элементов такого пространства прихо- 
дится оговаривать особо, если мы хо- 
тим в результате этой операции полу- 
чить элементы, дозволенные в данном 
пространстве. Для этого вводится опе- 
Рис. 1.24. Представление рация сложения (вычитания) по мо- 
двоичных сигналов в трех- 
мерном линейном простран ДУЛЮ т(то4»). Поясним эту опера- 
стве цию для случая 1=2, т. е. когда ди- 
скретные сигналы могут принимать 
лишь 2 значения: 0 и 1. Правило суммирования (вычитания) эле- 
ментов «1» и «0» по модулю | таково: 


1-1 =0 0+0=0 
0+1=1 0-=0=] 


Такие операции очень часто встречаются при анализе двоичных 
кодов, в электрических схемах они легко реализуются с помощью 
различных устройств триггерного типа. 

Сущность суммирования по модулю 2 заключается в том, что 
результат равен модулю суммы (разности) элементов, если этот 
модуль меньше двух, и равен остатку от деления модуля суммы 
(разности) на 2 в противном случае. 

Умножение элементов «0» и «1» выполняется обычно: 0.0=0; 
0.1=1.0=0; 1-1=1. 

При суммировании (вычитании) по модулю 2 многомерных век- 
торов с дискретными элементами справедлива операция поразряд- 
ного их суммирования (вычитания). Так, при сложении (вычита- 
нии) по модулю 2 нижеследующих восьмиразрядных двоичных 
сигналов имеем: 


х=10001100 
0=00111001 (1.169) 


2 тоф (2+0) = 10110101 


Подчеркнем, что суммирование и вычитание двоичных сигналов 
дают одинаковый результат. Линейные пространства для дискрет- 
ных сигналов относятся к разряду нормированных и метрических, 
для них можно ввести понятие скалярного произведения и нормы 
согласно (1.142) и (1.143). Метрика же (способ измерения расстоя- 
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ния) в таких пространствах чаще всего определяется для двоичных 
сигналов по Хеммингу 1): 


а(х, у) = У! тофу), (1.163) 


[=] 


т. е. она определяется сложением результатов суммирования: 

(вычитания) по модулю 2 одноименных разрядов. С учетом изло- 

женного выше ясно, что расстояние по Хеммингу определяется чис- 
— — 

лом разрядов, в которых векторы х и у различаются. Так, расстоя- 


ние по Хеммингу между комбинациями х и ув (1.162) равно 5, 


т. е. числу единиц в комбинации 2. Очевидно, что метрика Хемминга 
удовлетворяет условиям (1.147). С геометрической точки зрения 
расстояние по Хеммингу определяется минимальным числом ребер 
куба между точками соответствующих сигналов (рис. 1.24). 

В заключение этого параграфа отметим, что введенная выше 
геометрическая интерпретация сигналов (сообщений) целиком спра- 
ведлива и для случайных процессов с тем, однако, отличием, что 
координаты соответствующих пространств следует считать случай- 
ными числами, а сходимость сумм и интегралов понимать в среднем. 


Контрольные вопросы 


1. Как геометрически можно представить сообщения, сигналы и помехи в раз- 
личных точках канала связи? 

. Что такое линейное пространство? Какое линейное пространство называют 
метрическим и нормированным? 

. Как вводится понятие скалярного произведения в линейном пространстве и 
угла между двумя векторами в этом же пространстве? 

. Как определяются линейные пространства Евклида и Гильберта? В каком 
случае сигналы связи (сообщения) представляются в пространстве Евклида, 
в каком — в пространстве Гильберта? 

. Как вводится расстояние между двумя векторами в пространстве Евклида 
и Гильберта? 

. Что такое полная ортогональная система „функций (базис)? Чему равно чис- 
ло функций базиса (полной ортогональной системы) в пространстве Евклида 

и в пространстве Гильберта? 

. Почему две функции, сопряженные по Гильберту, ортогональны? 

. Что такое общий ряд Фурье и как определяются коэффициенты этого ряда? 

. Что такое биортогональная система сигналов? 

. Что такое ортогональная в усиленном смысле система сигналов? 

. Каковы особенности лннейных конечномерных пространств, отображающих 
дискретные по состояниям сигналы сообщения)? Как для них вводится 
операция сложения (вычитания) элементов? 

12. Как измеряется расстояние по Хеммингу между двумя двоичными сигна- 

лами (векторами)? 


сл > со м 


© 


а ыы 
— > < ОО ~4 


1) По имени американского ученого Р. Хемминга, получнвшего эту мет- 
рику [57]. 
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1.11. ФИЗИЧЕСКИЙ ОБЪЕМ СИГНАЛА И КАНАЛА СВЯЗИ 


Сигналы, помехи и каналы связи часто определяют характери- 
стикой, называемой физическим объемом. 

Под физическим объемом сипнала Ус понимают произведение: 
трех его ‘физических характеристик: Те — длительность сигнала, 
Ес — ширина спектра частот сигнала, Ре — динамический диапазон. 
уровней сигнала (по мощности): 


У == ГОР П. (1.164) 


Смысл характеристик Те, Ё, мы уже объясняли ранее, а под. 
Де будем понимать следующую величину, измеренную в децибел- 
лах: | 


Ре=10 15-е, _ (1.165} 

5 тіп 
где Риах — максимальное значение мощности реализаций сигнала 
длительностью Ге, полученное усреднением во времени; Ри» для 
непрерывных сигналов — это минимальное значение мощности реа- 
лизации, а для дискретных сигналов — минимальное значение мощ- 
ности разности ближайших реализаций, полученное усреднением 
во времени. 

Показатель Ус чаще всего характеризует весь ансамбль исполь- 
зуемых в данной системе связи сигналов. Иными словами, этот 
параметр характеризует сигнал как случайный процесс. При этом 
под Г. понимают среднюю длительность сигнала, под Ё, — ширину 
его энергетического спектра, а под Рљах И Рилл при определении Р, 
для ансамбля с неограниченным числом реализаций можно по- 
нимать значения уровней мощности, которые соответственно превы- 
шаются и не превышаются с какой-то заданной малой вероятностью. 
Физический объем сигнала — весьма важная его характеристика, 
позволяющая оценивать трудности, связанные с его передачей. 
(Чем больше объем сигнала, тем труднее его передавать по каналу 
связи.) 

Заметим, что при заданном динамическом диапазоне объем сиг- 
нала Ус пропорционален его базе В =2.ЕсГс. 

Практически в условиях шумов в канале уровень мощности 
Рл определяется средней мощностью шумов в канале Р, и вместо 
(1.165) можно написать 


Р, =1016- тее. (1.166) 
Ш 


Связывая уровень Р,һах с усредненной за достаточно большой 
интервал времени мощностью сигнала Ре, можно написать 


2.1015 (в | (1.167) 


Ш 


ра Ртах. Е зв т О 
где р зависит от статистики сигнала. тношение средних. 
с 
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В Р, 
мощностей сигнала и шума == часто встречается в анализе и на- 
щш 

зывается просто отношением сигнал/шум. 


Приведем некоторые данные, характеризующие физические ха- 
рактеристики первичных сигналов различных видов связи. При 
передаче дискретных сообщений (например, телеграфная связь) 
первичный сигнал представляет собой чаще всего последователь- 
ность двоичных импульсов, причем ширина спектра такого сигнала 
Е. зависит от длительности элементарных посылок Те или от ско- 
рости телеграфирования в бодах: 


9[6од] = (1.168) 


гы 
которая определяет количество импульсов в единицу времени (1 с). 
В наиболее распространенных телеграфных системах с аппаратами 


1 

типов Бодо, СТ-2 скорость передачи 0 = 50 бод (или Т. = — = 
о 

_ 1000 


50. 
ные реализации могут характеризоваться как большей, так и мень- 
шей полосой спектра. | 

Так, например, у реализации, для которой характерна периоди- 
ческая передача импульсов разного знака длительности Те, часто- 


— 20) ме), а ширина спектра примерно равна 50 Гц. Отдель- 


. 0 „ 
та основного тона Ё} = т а. 8 БОИ полосу частот ограничить 
с 


о и 3 
третьей гармоникой, то Ё а 0=15 Гц. 


Существуют и быстродействующие системы передачи данных 
(особенно в проводных каналах), в которых передача осуществля- 
ется со скоростями порядка тысячи и десятка тысяч бод. При этом, 
естественно, требуется и более широкая полоса частот Ре. Энерге- 
тическая характеристика О, для дискретных сигналов (определен- 
ная согласно 1.167) определяется той верностью, которая должна 
быть обеспечена при передаче сообщений (см. гл. 6). 

Первичные сигналы телефонии, вещания, телевидения, конеч- 
но, более сложны, чем сигналы телеграфии, Прежде всего, эти 
сигналы непрерывны во времени и по уровням !). Динамический’ 
диапазон речевых сигналов достигает 30 дБ, а при художествен- 
ном чтении — 50 дБ. При исполнении же, например, симфоничес- 
кой музыки этот диапазон расширяется до 70 дБ. Динамический 
диапазон телевизионных сигналов невелик и определяется диапазо- 
ном различимых градаций яркости (порядка 18 дБ). Сигнал фото- 
телеграфной связи характеризуется динамическим дианазоном по- 
рядка 30—35 дБ и полосой частот (при наиболее употребительных 
способах развертки изображения) порядка 1000 Гц. 


1) Здесь мы не учитываем ряд вспомогательных сигналов телевидения, д2 
ющих дискретную природу (сигналы синхронизации). 
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Полоса частот сигналов телефонии и вещания определяется 
свойствами человеческого слуха. При обычной телефонии, где ка- 
чество в основном оценивается разборчивостью речи и возмож- 
ностью узнать собеседника по голосу, достаточно передавать ча- 
стоты в пределах 3090—3400 Гц (Е, =3,1 кГц). При вещании, когда 
предъявляются требования передачи оттенков звуков (тембров), 
требуется полоса частот порядка 8 кГц, хотя, вообще говоря, удо- 
влетворительное качество приема обеспечивает и полоса в э кГц, 
Полезно вспомнить, что ухо человека обычно не воспринимает зву- 
ки с частотами выше 15—18 кГц. 

Требуемая полоса частот при телевидении в основном опреде- 
ляется требованиями качественной передачи мелких деталей из- 
ображения. Согласно телевизионному стандарту Советского Сою- 
за требуется четкая передача 625 строк в любом кадре, а вдоль 


одной строки Е ‘625 элементов, ибо ширина кадра относится к его 


высоте как 4:3. Таким образом, каждый кадр телевизионного сооб- 
4 
щения должен содержать -.- . (625)? элементов. Для непрерывного 


восприятия изображения (как и в кино) требуется передача 
25 кадров в секунду. Следовательно, за 1 с в телевидении должно 


быть передано 25. а" (625)2= 13.106 элементов. 


Если представить себе реализацию телевизионных кадров в ви- 
де чередования черных и белых элементов (когда сигнал скачком 
меняется при переходе от черного к белому и, следовательно, тре- 
бует максимально возможную полосу частот), то число периодов 
такого сигнала в одну секунду 


ЕЕ 65: Ги, 


Эту величину и можно принять за требуемую полосу частот в со- 
временном телевидении. Такая полоса оказывается достаточной и 
для передачи цветных телевизион- 
ных программ. | 

Аналогично (1.164) можно вве- 
сти и характеристику, называемую 
физическим объемом канала связи 
или емкостью канала: 


У = ТьЁкДь, (1.169) 


где Т-ЁкОк — соответственно время 
использования канала, полоса про- 
пускаемых им частот и динамиче- 
ский диапазон уровней, который он 
пропускает (без заметных искаже- 


Рис. 1.25. Объемы сигнала и НИЙ). 
канала На рис. 1.25 изображены геомет- 


рические аналоги ф-л (1.164) и (1.169) в виде соответствующих 
параллелепипедов в трехмерном пространстве. Для неискаженной 
передачи по каналу сигналов с объемом Ус необходимо выполне- 
ние неравенства (см. параграф 4.5) 


У Ук. (1.170) 


Преобразование первичного сигнала в канальный часто и пре- 
следует цель согласования объемов сигнала и канала. На прак- 
тике передаваемый по каналу связи сигнал согласован с каналом 
по всем трем параметрам Те, Ре, Де. При этом обеспечивается вы- 
полнение услозий: 


Т.Г}; Е. < Е; ?.=< Р, (1.171) 


а также согласование сигнала и канала в пределах общих инте?: 
валов времени, частоты и уровней. При указанных условиях объех 
канального сигнала полностью «вписывается» в объем канала 
(рис. 1.25). 

Простейший пример указанного выше согласования параметров 
сигнала и канала при условиях У‹=Ук, Юе= Рь и согласования 
сигнала и канала в пределах общих интервалов времени, частоты 
и уровней — это обеспечение соотношения 

рак. (1.179) 

Ок 

Если, скажем, Г.<Ть, но Ре>Рь, осуществляется замедленная пе- 
редача сигнала с соответствующим сужением его спектра. Другой 
пример. Если при Г.=Т, надо обеспечить равенство И, = И», но 
Пс‹>Дк (энергетическая характеристика сигнала не согласована с 
возможностями канала), а Ё. < Гь, то можно умепъшить пиковые 
значения сигнала, а качество связи сохранить неизменным путем 
расширения занимаемой сигналом полосы частот (например, пе- 
реход к более ‘широкополосной системе модуляции, см. гл. 7). 


Контрольные вопросы 


1. Что понимают под динамическим ‚диапазоном. урэвней сигнала и под объе- 
мом сигнала? 

. Каковы значения динамического диапазона и полосы частот сигналов различ- 
ных видов связи? 

. Что понимают под характеристикой, называемой емко: гыо канала (или физи- 
ческим объемом канала)? 

. В чем заключается проблема согласования сигнала и канала по их физиче- 
ским характеристикам? | ә 


5 со М 
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ә ГЛАВА 


Модулированные сигналы 


~ 


2.1. ВИДЫ МОДУЛЯЦИИ. МОДУЛЯЦИЯ И ДЕМОДУЛЯЦИЯ 


Передающее устройство системы связи вырабатывает сначала 
первичный электрический сигнал 6(1), например, напряжение меж- 
ду определенными точками цепи, которое, меняясь во времени, 
непоередственно отражает то или иное передаваемое сообщение 
а(і, х, у, 2). Если такой сигнал способен распространяться в физи- 
ческой среде, между передающим и приемным устройствами систе- 
мы связи, то без дальнейших преобразований он может служить. 
переносчиком (несущей) передаваемой информации. 

Однако чаще первичный сигнал не может распространяться в 
среде между передающим и приемным устройствами (так, напри- 
мер, телеграфные посылки постоянного тока не могут излучаться 
в виде радиоволн). Кроме того, в практике связи в одной и той же 
среде линии связи должны, не мешая друг другу, передавать сиг: 
налы. от нескольких источников (предназначенных нескольким ад- 
ресатам системы в многоканальной связи). Указанные обстоятель- 
ства могут проявляться и совместно. В таких случаях для передачи 
первичных сигналов (а следовательно, и сообщений} используются 
специальные переносчики — электрические процессы, способные 
распространяться в заданной линии связи. Чаще всего в качестве 
перенссчика используется гармоническое электромагнитное коле- 
бание [(1) = (/осоѕ (до фо) с определенной амплитудой ЦИ и до- 
статочно высокой !) частотой оо. Возможны и другие (негармони- 
ческие) переносчики, например последовательность видео- или ра- 
диоимпульсов длительностью ти, следующих через равные проме- 
жутки времени Ти, и даже шумоподобные несущие (см. гл. 8). 

На рис. 2.1 показаны гармонический и импульсные переносчики 
первичных сигналов. 

Сущность использования переносчика первичных сигналов зак- 
лючается в том, что один из его параметров (а иногда и несколь- 
ко независимых параметров) изменяется во времени в соответст- 


т" 
1) Частота «оо определяется условиями распространения колебания в среде, 
а также общей шириной полосы частот, занимаемой сигналом. 
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вии с изменением первичного сигнала. Такое. преобразование пере- 
носчика называется модуляцией. Первичный сигнал в этом случае 
называется модулирующим сигналом. Устройство модуляции назы- 
вается модулятором. 

Сигнал, полученный в результате модуляции переносчика, на- 
зывается модулированным. Он и является канальным сигналом 
$(1). Для того чтобы на прием- 
ной стороне системы. связи из- 
влечь первичный (модулирую- 
щий) сигнал из модулированно- 
го переносчика, необходима. опе- 
рация демодуляции. Устройства, 
‘осуществляющие демодуляцию, 
часто называют детекторами (06- 
наружителями). Характер преоб- 
разований модулированного сиг- 
нала 'демодулятором определяет- 
ся видом модуляции сигнала при 
передаче. 

Рассмотрим возможные виды 
модуляции гармонического пере- 
носчика ](1)=0Исоз(®Ё+9). При. р 
отсутствии модуляции несущее В 

| 


колебание определяется ‘своими 
тремя постоянными параметра- 
ми: О(і) =О,— амплитуда; «(В = | 
= @о— мгновенная частота; фі= р 
=Фо —- начальная фаза. Изме- | 
нять в соответствии с изменени- 

ем модулирующего сигнала мож- 


но любой из этих параметров. В рус 21. различные виды пере- 
связи с этим различают три ви- носчиков, используемых в тех- _ 
да модуляции: амплитудную нике связи: Ў 
(АМ), частотную (ЧМ) и фазо- 2) тармонческан несущая» 

деоимпульсы; в) радио- 
вую (ФМ). В каждом из пере- импульсы 


численных случаев неискаженная 
модуляция заключается в том, что соответствующий параметр тю- 
лучает приращение, пропорциональное модулирующему сигналу 
Ь(1). Так имеем: 


АМ — 0(0) =Цо-+ каб (1) = Ш+ЛИх (0, (2.1) 
ЧМ — э(1 =оо+ка (2) = + Лох (2), (2.2) 
ФМ — Ф(Е) =фФ-кеб (2) = фо +Афх(2), (2.3) 


(1) 
5 (2)1ах 
АО—к, |5 (Е) | наз; Ао =Кз| 6 (Е) ат, Аф= къ |6 (2) |та? 


где х() = — нормированный модулирующий сигнал: 
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Ка, Ка, Кф — крутизна характеристик амплитудного, частотного и 
фазового модуляторов соответственно. 

Аналитическое выражение для АМ колебания записывается с 
учетом (2.1) в виде 


ѕам(2) = 0 | ЕЗ 22 х 0| соз (00? Фо). (2.4) 


При обычной амплитудной модуляции следует позаботиться о 
том, чтобы переменная амплитуда (2.1) не принимала отрицатель- 
ных значений. В противном случае возникают искажения (пере- 
модуляция), делающие невозможным правильное детектирование 
даже при помощи неискажающего («линейного») детектора оги- 
бающей. 

Поскольку |х({)| < 1, то параметры ЛО, Ло, Аф в ф-лах (2.1) — 
(2.3) определяют максимально возможное приращение модулируе- 
мого параметра и называются соответственно девиацией (макси- 
мальным приращением) амплитуды, частоты и фазы. 

При АМ во избежание перемодуляции необходимо, чтобы отно- 
сительное изменение амплитуды 2 удовлетворяло неравенству 

ЕР 0 
АО ваний =: Ка |0 (1) тах <1. (2.5) 
0, о 


Параметр т называют коэффициентом модуляции. Коэффициент 
модуляции, выраженный в процентах, т.е. величина т. 100%, на- 
зывается глубиной АМ. 

При ФМ аналитическая запись модулированного колебания с 
учетом (2.3) имеет вид 


5м (В = Оосоѕ[ оо + Лфх(#) + Фа. (2.6) 


Это выражение отличается .от (2.4) тем, что модулирующая функ- 
ция х(ѓ) не вводится в множитель при соѕ (во), а входит под 
знак косинуса. 

При ЧМ для нахождения аналитической записи колебания, мо- 
дулированного по частоте, учтем, что мгновенная фаза колебания 
4$(1) связана с мгновенной частотой ®(Ё) интегральным соотноше- 
нием (см. (1.89)]: 


(2) = | (Е) 4. (2.7) 


Тогда для колебания, модулированного по частоте, согласно 
(2.2) имеем | 
Т 
Ѕам (Е) = Оосоѕ[р(2)]= Оосоѕ[ оо Ло (х(в)ан-+ фа (2.8) 
0 


Удвоенную девиацию частоты 2Ло часто называют полосой ка- 
чания частоты. ФМ и ЧМ находятся между собой в близком род- 
стве. Можно сказать, что ЧМ — это разновидность ФМ или наобо- 
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рот. Поэтому оба вида модуляции часто определяют одним терми- 
ном: угловая модуляция. Сигналы ФМ и ЧМ не отличаются по 
форме, если х(і) и интеграл от х({) сохраняют форму (например, 
в случае гармонической модуля- · | 
ции). В более общем случае сигна- д) 200) 
лы отличаются по форме, что вид- 
но из рис. 2.2. 

Как уже говорилось, в качестве 0 
переносчика первичного сигнала Р) | 
можно использовать периодическую бин (0) И | 
последовательность видео- или ра- | 
диоимпульсов (рис. 2.1 6, в). После- | 
довательность видеоимпульсов ха- 
рактеризуется следующими их па- 
раметрами (если считать, что им- 
пульсы «прямоугольные», рис. 2.3а): 
1) высотой («амплитудой») й; 2) 
длительностью ти; 3) частотой сле- 
дования Ри== —- (где Ти — период 

И 
их следования); 4) положением им- 
пульсов во времени относительно 
тактовых точек (пунктирные линии 
на рис. 2.3) или фазой импульсов. Рис. 2.2. Сигналы при различ- 

Изменяя один из перечисленных ных видах модуляции гармо- 

параметров в соответствии с изме- ее ари 
нением модулирующей функции, б) АМ а) ЧМ; 2) в 
можно получить четыре основных АР У 
вида импульсной модуляции (ИМ), 
а именно: 1) амплатудно-импульсная модуляция — АИМ; 2) мо- 
дуляция ‘импульсов по длительности (по ширине) — ДИМ или 
(ШИМ); 3) частотно-импульсная модуляция — ЧИМ; 4) фазово- 
импульсная модуляция — ФИМ. | 

На рис. 2.36 изображен передаваемый первичный сигнал (для 
примера взят двоичный телеграфный сигнал). На рис. 2.38, г, д, е 
показаны сигналы при различных видах импульсной модуляции, 
Вертикальными пунктирными линиями отмечены положения немо- 
дулированных импульсов. Предполагается, что при всех видах ИМ 
изменения соответствующего параметра пропорциональны значе- 
ниям модулирующей: функции. 

Частота следования видеоимпульсов в импульсных системах 
связи Ри не очень велика. Например, для телефонии применяется 
частота следования около 8кГц. Это согласуется с теоремой Ко- 
тельникова, согласно которой частота следования временных от- 
счетов телефонного сигнала (которая и определяет частоту Ёи) 
должна быть не меньше чем 2Ёс (Ре — верхняя частота модулирую- 
щей функции). 

Ниже покажем, что спектр сигнала после первичной импульсной 
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Рис. 2.3. Сигиалы при различных видах модуляции последовательностн 


видеоимпульсов: 


а) импульсная несущая; б) двоичный модулирующий сигнал; в) АИМ; 


г) ДИМ; 0) ЧИМ; е) ФИМ 


модуляции лежит в низкочастотной области (даже если учесть до- 
статочно большое число гармоник частоты Ри). Поэтому для радио- 
передачи производится повторная модуляция: модулированными 


Рис. 2.4. Структурная схема пере- 
дающей части системы импульс- 
ной радиосвязи: 

1 — источник модулирующего сигнала; 
2 — нмпульсный модулятор; 3 — модуля- 
тор; 4 — генератор импульсной несу- 
щей; 5 — генератор гармонической не- 
сущей 


видеоимпульсами модұлируется 
гармоническое колебание высо- 
кой частоты. В результате антен- 
на передающего устройства излу- 
чает в окружающее пространство 
последовательность модулирован- 
ных радиоимпульсов. Структур- 
ная ‘схема передающей части си- 


стемы и мпульсной радиосвязи 


приведена на рис. 2.4. 

На рис. 2.5а показана реали- 
зация первичного модулирующе- 
го сигнала. На рис. 2.56 показан · 
сигнал АИМ после вторичной мо- 


дуляции высокочастотной несущей по амплитуде. Такая двойная. 
модуляция обозначается АИМ-АМ. На рис. 2.5в показан сигнал 
ФИМ после вторичной модуляции высокочастотной несущей по 


амплитуде (ФИМ- АМ). 


При повторной модуляции возможно осуществить еще несколь- 
ко видов импульсной. модуляции, называемых высокочастотной 
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импульсной модуляцией. Наиболее распространенные из них 
ВЧИМ — высокочастотная импульсная модуляция по частоте 
и ВФИМ — высокочастотная импульсная модуляция по фазе. 

При обеих модуляциях ни высота, ни длительность, ни тактовое 
положение, ни частота следования импульсов не меняются. Меня- 


Рис. 2.5. Сигналы в импульсных системах радиосвязи с 
вторичной модуляцией гармонической несущей: 

а) модулирующий сигнал источника; 6) АИМ-АМ; 
в) ФИМ-АМ; г) ВЧИМ; 9) ВФИМ 


ются лишь соответственно частота или начальная фаза высокочас- 
тотного заполнения по закону изменения сообщения. Такие сигна- 
лы показаны на рис. 2.5г, д. | 
Остановимся теперь на особенностях модуляции синусоидаль- 
ного перёносчика дискретными сигналами. В дискретных системах 
связи (телеграфия, передача данных и т. д.) канальный сигнал 
‘принимает по информационному параметру лишь дискретный ряд 
значений. В этом случае обычно говорят не о модуляции, а о мани- 
пуляции (дискретной модуляции) несущей. В дискретных системах 
связи дискретный сигнал на выходе кодирующего устройства пере- 
датчика 5:(1) чаще всего принимает лишь одно из двух возможных 
значений (двоичный или бинарный код). Такой сигнал (последова- 
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тельность символов «і» и «0») показан на рис. 2.62!) в виде после- 
довательности биполярных импульсов. 

В телеграфии 2) систему связи, работающую с сигналом рис. 2.66, 
называют двоичной АТ. Это система с пассивной паузой, поскольку 


АД ДОД т ДАЛА: 
МП: ПД 


15) м а а а а в а – 
САДА Л ЛА ДД 
ДО ОДАДА 


"ао АДА 
г. ОПАДАО СИЕ 


Рис. 2.6. Сигналы при манипуляции гармонической несущей дво- 
ичным синхронным сигналом: 

а) модулирующий синхронный телеграфный сигнал; б) амплиту- 
ды (АТ); в) частоты (ЧТ); г) фазы (ФТ) 


здесь символу «і» соответствует излучение радиоимпульса с ам- 
плитудой (1520, а символу «0» — отсутствие излучения (или сиг- 
нал с амплитудой О2=0). 

Систему, работающую с сигналом рис. 2.68, называют двоичной 
ЧТ. Это система с активной паузой (в которой все время излуча- 


1) Здесь и в дальнейшем (если не будет дополнительной оговорки) счи- 
таем, что сигнал Ё (і) синхронный: все элементарные посылки имеют одинаковую 
длительность Г. Полагаем также, что их начало и конец строго определены 
как на передаче, так и на приеме. Системы связи < такими сигналами называют 
синхронными, они обладают многими преимуществами перед несинхронными си- 
стемами, где эти условия не выполняются. 

2) Эта терминология перенесена и на другие дискретные системы связи. 
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ются колебания с неизменной амплитудой (о, а также и с неизмен- 
ной энергией посылки при условии, что все посылки имеют равную 
длительность), в которой символу «1» соответствует излучение ко- 
лебаний частоты оні, а символу «0» — колебания частоты оз. 

Систему, работающую с сигналом рис. 2.6г, называют двоичной 
ФТ. Это также система с активной паузой, в которой символам 
«1» и «0» соответствует излучение колебания постоянной частоты, 
но с различной начальной фазой: ф. или Фф. Чаще всего берут 
Фо = Ф: + л (как показано на рис. 2.6г). 

Длительность телеграфной посылки Т при любом из перечис- 
ленных способов телеграфирования определяет скорость телегра- 
фирования. Эта скорость выражается числом посылок, передавае- 
мых за единицу времени. Измеряется скорость телеграфирования 
единицей, названной 600. Один бод — это скорость телеграфирова- 
ния, при которой в | с передается одна двоичная телеграфная по- 
сылка. Таким образом, если длительность Т посылки выражена 
в секундах, то скорость телеграфирования в бодах: 


от (2.9) 


Обычно одну из двух телеграфных посылок (в случае АТ — 
активную посылку) называют «нажатием», а другую — «отжатием», 
что связано с телеграфным ключом — устройством, с помощью ко- 
торого осуществляется манипуляция. 

В практике передачи дискретных сообщений (см. параграф 6.6) 
применяются системы с относительной модуляцией гармонической 
несущей по фазе (система ОФМ !)). 

Суть метода относительной модуляции фазы при двоичном мо- 
дулирующем сигнале (рис. 2.7) заключается в том, что фаза эле- 
ментарных канальных сигналов $(#) ‘меняется теперь в соответ- 
ствии с тем, каковы позиции двух последовательно передаваемых 
символов. Образование канального сигнала при относительной мо- 
дуляции по фазе (ОФМ или ОФТ) схематически показано на 
рис. 2.68. До передачи информационных посылок передается спе- 
циальный опорный импульс (пусть с начальной фазой фо). Символ 
«О» передается отрезком синусоиды с начальной фазой предшест- 
вующего элемента сигнала, символ «1» передается радиоимпульсом 
с начальной фазой, отличающейся от начальной фазы предшествую- 
щего элемента сигнала на л. На сигнал при ОФМ можно смотреть. 
как на сигнал при ФМ (абсолютной модуляции), полученный после 
специальной перекодировки символов модулирующего сигнала. Эта 
перекодировка сводится к тому, что новые двоичные символы 0:(#) 
(рис. 2.76) образуются в результате двоичного пересчета исходной 
последовательности 65(1). Появление очередной «1» в исходной по- 
следовательности фиксируется изменением знака предшествующе- 


~ 


1) Эти системы, предложенные Н. Т. Петровичем, часто называют си- 
стемами с фазоразностной модуляцией ФРМ, а гри использовании двоичного. 
кода также и системами относительной фазовой телеграфии ОФТ [36]. 
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го двоичного символа в новой последовательн ости, появле- 
ние же «0» не изменяет знака предшествующего символа. 


9 000) 


Олорный импульс 


Рис. 2.7. К пояснению относительной модуляции фазы: 
а) синхронный двоичный модулирующий сигнал; б) пе- 
рекодированная модулирующая последовательность, по- 
рождающая сигнал ФМ, тождественный сигналу ОФМ; 
в) канальный сигнал при ОФМ 


Контрольные вопросы 


1. В чем сущность модуляции и детектировання в системах связи? 

2. Какие виды переносчиков (несущих) используются в системах связи? 

3. Каковы основные виды модуляции при использовании гармонической н им- 
пульсной несущих? 

4. Какова аналитическая запись сигналов АМ? 

5. Какова аналитическая запись модулированных сигналов при угловой моду- 
ляции гармонической несущей (ЧМ и ФМ)? 

6. Какой смысл вкладывается в понятие кхрандуляаиаг Что понимается под 
системой АТ, ЧТ, ФТ? 

7. В чем особенности дискретных систем с относительной модуляцией (мани- 
пуляцией) 2 


2.2. СПЕКТРЫ. МОДУЛИРОВАННЫХ КОЛЕБАНИЙ 
ПРИ МОДУЛЯЦИИ ДЕТЕРМИНИРОВАННЫМИ СИГНАЛАМИ 


Значительный практический интерес представляют выяснение 
зависимости, которой связаны спектры модулирующего и модули- 
рованного колебаний, определение полосы частот Ё, занимаемой 
канальным сигналом, а также распределение энергии сигнала в 
этой полосе. 
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Следует иметь в виду, что при одном и том же модулирующем 
сигнале спектры модулированных колебаний при различных видах. 
модуляции существенно отличаются друг от друга. В связи с этим. 
возникает вопрос о сравнении между собой различных видов моду- 
ляции по ширине полосы частот, занимаемой модулированным ко- 
лебанием. 

Выясним сначала структуру спектра модулированного колеба-- 
ния при различных видах модуляции синусоидального переносчика 
непрерывным детерминированным сигналом. Для простоты сна- 
чала будем считать, что модулирующий сигнал также синусоидален, ` 
вида 6(#) = Бо соѕ (+90), причем © «< оо, где оо — частота несуще- 
го колебания. Согласно (2.4) аналитическая запись АМ колебания 
имеет в этом случае (при тональной модуляции) вид 


5Ам(Ё) = 1+ т соз (© 60) соз (во + фо). (2.10) 


Представив (2.10) в виде суммы гармонических слагаемых, 
имеем [16] 


$Ам (1) =осоз (во + Фо) 
"ое соз (0+ 2) + фо 0), (2.11), 


(020—6) + Ф— о] ++ 


откуда видно, что в этом случаеАМ д 7 


0) 
колебание состоит из трех состав- . {%% 
ляющих: колебание с амплитудой · 
(/ на частоте переносчика «о и две 0 


ф 
составляющие на частотах @о+0, 9,5) и, 
. ТИ 
каждая с амплитудой та" . По- 


следние две составляющие принято 
называть спутниками, а их часто- у) 
ты — боковыми частотами. Ампли-. 500) тШ) 
тудные спектры модулирующего си- Еа 
гнала Ь(1), несущей |(1) и. АМ ко- 
лебания при синусоидальной моду- 0 Я щ ще от 
ляции приведены на рис. 2.8. ау 
Из (2.11) видно, что амплитуды Рис. 2.8. попара 
спутников пропорциональны глуби- ааа ое, и. 
не модуляции. При т= 1, т. е. ПРИ удальным сигналом: 
стопроцентной амплитуднои модуля- а) модулирующего сигнала; 
ции, амплитуда каждого из спутни- 6) несущей; в) модулирован- 
ков равна половине несущего коле- "9'0 сИТНала 
бания. Средняя и максимальная 
(пиковая) мощности при АМ также зависят от параметра т. Дей- 
ствительно, средняя мощность сигнала (2.10). 


2 
рый = © Прибой = а ЕЁ: а). (2.19) 
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Мощность принимает максимальное значение, когда амплитуда 
в (2.10) максимальна и равна И (1+т). Следовательно пиковая 
мощность при АМ !) 


Риик= 08 (1+т)?. (2.13) 


Для радиопередатчиков, работающих с большими мощностями, 
очень важен показатель /12= Ръък/ Ро — пик-фактор сигнала по мощ- 
ности, характеризующий степень использования мощности во вре- 
мени. Желательно, чтобы Л? был бы как можно ближе к единице. 
Для АМ при модуляции чистым током Л? = 0217 . При т=1 
| т: 
пик-фактор 12= 5,4, Так как практически т 270,8 (во избежание 
перемодуляции и существенных искажений при детектировании), то 
П?=4,6. Заметим, что пик-фактор Л? — чисто гармонического ко- 
лебания (71=0) — равен 2. у 

На долю несущего колебания приходится неизменная средняя 
мощность, пропорциональная квадрату амплитуды Ера На долю 


каждого из спутников приходится мощность, пропорциональная 
квадрату его амплитуды, т. е. 22/8. При стопроцентной АМ сум- 


марная средняя мощность модулированного колебания в полтора 
раза превосходит мощность немодулированного переносчика, при 
этом на долю боковых (которые, собственно, и несут полезную 
информацию) приходится лишь 50% мощности несущей. При 
т=0,8 эта доля падает до 32%. С изменением интенсивности (ам- 
плитуды) модулирующего колебания меняется и т, следовательно, 
и полезная мощность боковых составляющих. 

В более общем случае, когда модулирующая функция периоди- 
ческая (без постоянной составляющей) и ее можно представить 
рядом Фурье | 


50 = У вьсоз (9 Е + 64), (2.14) 


=] 


АМ колебание запишется в виде 


лм (0 = 0 | т 0 | оз (ығ + Фо) = О, соз (оѓ + фо) + 
0 


+2 к Б, с05 (оо + 29] Е 4 фо 6 = 9: 6, с05 [(00— #9) # 


+ Фо — 94]. (2.15) 


1) Средняя за период высокой частоты максимальная мощность АМ сигнала 
в два раза меньше. 
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Из этой записи видно, что в составе спектра АМ колебания со- 
держатся колебание несущей частоты оо и сумма колебаний с час- 
тотами в -А@ (&=1,2...) 1). | | 

Совокупность составляющих с частотами (оо—А0) и (о0+А0), 
называется соответственно нижней и верхней боковыми полосами. 
Нетрудно убедиться, что верхняя 2 
боковая полоса представляет собой 5(0), 
спектр ‘модулирующей функции, 
сдвинутый на величину оо в область р 


верхних частот. Нижняя же полоса е 0 
‚ оказывается симметричной верхней · Р 
полосе относительно частоты во не- 
сущего колебания, являясь «зер- 
кальным отражением» верхней по- 0 | а; 7) 
ЛоСЫ. 0 5 (о)%м 

Это основное свойство спектра 
АМ колебания остается в силе и в 
самом общем случае, когда модули- 0 ИТ 
рующая функция имеет произволь- 
ный (дискретный или непрерывный) рыс, 259. Амплитудные спек- 
спектр. Сказанное поясняется рис, тры при модуляции по ам- 


2.9. Заметим, что при отсутствии  плитуде гармонической не- 
искажений форма спектра боковых «<Ущей непериодическим сиг: 
обязательно совпадает с формой п) модулирующего сигнала; 
спектра модулирующего сигнала. б) несущей; в) модулиро- 
Из приведенного ‘рассмотрения ванного сигнала 
непосредственно следует, что шири- 
на спектра модулированного колебания при АМ всецело опреде- 
ляется спектром модулирующей функции и равна его удвоенной 
максимальной частоте: 


+ 


б. хи 0. (2.16) 


где Ёк — ширина спектра модулированного канального колебания; 
Е, — максимальная (ограничивающая сверху) частота в спектре 
модулирующей функции. 

Верхняя и нижняя боковые полосы АМ колебания с точностью 
до «зеркального» отражения совпадают по форме друг с другом 
и со спектром модулирующей функции. Поэтому, в принципе, в 
месте приема полезный низкочастотный сигнал может быть вос- 
становлен лишь по одной боковой полосе. Это позволяет в неко- 
торых системах связи применять так называемую модуляцию од- 
ной боковой полосы (сокращенно ОБП), когда вторая боковая по- 
лоса подавляется на передающем конце фильтровой схемой ?). Та- 


1) Состав спектра не изменится, если 5(Р) содержит постоянную состав- 
ляющую. 

2) Известны и нефильтровые способы формирования сигнала ОБП [напри- 
мер, одновременной модуляцией гармонической несущей по амплитуде и фазе, 
см. (1.103)]. Однако они связаны с не меньшими трудностями. 
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кой способ передачи позволяет вдвое сократить ширину полосы 
частот, занимаемой модулированным колебанием. Вследствие ус- 
ложнения техники формирования сигнала ОБП на. передаче и его 
приема система ОБП используется только для магистральной свя- 
зи. Пик-фактор сигнала ОБП при тональной модуляции /2=2 
независимо от 11. 

Выше отмечалось, что даже при самой глубокой, т. е. стопро- 
центной, АМ две трети мощности излучаемого модулированного 
колебания приходится на долю несущего колебания, которое само 
по себе не содержит передаваемой полезной информации. Поэтому 
наряду с обычной АМ применяется и так называемая балансная 
амплитудная модуляция (сокращенно БАМ). Сигнал на выходе 
балансного амплитудного модулятора (при 100%-ном подавлении 
несущей) можно записать в виде 


$(1) лм = као (2) соз (во + Фо) (2.17) 


Полагая, что 6(#) не содер- 

ь жит постоянной составляю- 
щей, нетрудно убедиться, что 
спектр правой части (2.17) 
состоит только из двух боко- 
вых полос, таких же, как и 
при обычной АМ, а несущее 
колебание отсутствует. Этим 
И достигается улучшение тех- 
и нических характеристик си- 
0 >> стемы связи (в частности, 

8) (0), «эфир» не засоряется ненуж- 

` ными излучениями). В ‘ме- 

сте приема для детектирова- 
ния сигнала БАМ обычным 


| 0) 5(0), 


йе амплитудным детектором 
52, 7502 поро; „| вводят юитнал несущей от 
2) един местного гетеродина. 

Нетрудно подсчитать, что 
пик-фактор по мощности 
л і 1 сипнала (2.17) при тональ- 
р. 0 л0-2010,+06) _|@® ной модуляции П?=4 неза- 

| висимо от Ка |2 (Ё) | тах. 
Рис. 2.10. Амплитудные спектры при мо- Особенность спектров в 
дуляции по амплитуде: импульсных системах моду- 


а) импульсной несущей; б) непериоди- ляции ‘можно уяснить, рас- 
ческого модулирующего сигнала; в) сиг- и АИМ АМ 
нала АИМ; г) сигнала АИМ-АМ ‚ осматривая тистему С ; 
На рис. 2.10а показан при- 

мерный вид амплитудного 

спектра шоследовательности видеоимпульсов с основной частотой 
Ги — первичной несущей в системах импульсной модуляции. Та- 
кая несущая ‘может рассматриваться как совокупность (поло- 
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жим, п) кратных синусоидальных поднесущих. При модуляции по. 
амплитуде последовательности импульсов (АИМ) каждая из под- 
несущих ‘модулируется по одинаковому закону (рис. 2.10 в). Спектр 
АИМ лежит в области низких частот, так как п ограниченно. 
После вторичной амплитудной модуляции гармонической несущей 
(частоты оо) амплитудный «спектр принимает вид, ыы. на 
рис. 2.10г. 

Обратим внимание на то, что спектр АИМ (так же и при дру- 
гих видах импульсной модуляции) содержит в «ебе полезный 
спектр модулирующей функции (рис. 2. .108). Поэтому в системах 
импульсной радиосвязи после первичной демодуляции (детектиро- 
вания) полезный сигнал 2(#), в принципе, может быть выделен ФНЧ 
с граничной частотой Ре. 

При выполнении условия (см. рис. 2.1068) Р.Е ЕЁ, или 
Еи—>2Ес (вытекающего также из теоремы Б. А. Котельникова) 
вредные продукты будут отфильтрованы. Заметим, что полоса час- 
тот, занимаемая ‘системой импульсной модуляции, шире, чем при 
непрерывной модуляции гармонической несущей, что объясняется 
импульсным характером сигнала. 

Анализ спектров при угловой модуляции несколько сложнее, 
чем при амплитудной модуляции. 

Рассмотрим случай, когда первичный сигнал синусоидален с 
частотой О =2лЁс и модулирует синусоидальную же несущую. Тот- 
да в соответствии с (2.6) и (2.7) сигнал как при ФМ, так и при 
ЧМ можно записать так !): 


$ ум (© = Ио созо + В ѕіп ОД, (2.18) 
где В — так называемый индекс угловой модуляции; 
Взм = А Ф; Вим = Л Ф/0. (2.19) 


Если В<«1, то амплитудный (но не фазовый) спектр при угловой 
модуляции такой же, как при АМ (рис. 2.8). В самом деле, (2.18) 
можно записать так: 


$ ум (1) = Го со5 ооѓ соѕ (В з1 ©) — (о ѕіп ооѓѕіп (В эт ОР). (2.20) 
Если В<1, то соѕ(В ѕіп ©) 2х1, ѕіп(р зіп ©) а Вѕіп 9 | 


$ум(2) = Оо соз оо В 9 соз (о-+ о) 1—6 59. соз (00—98). (2.21) 


В общем случае для выяснения спектрального состава сигнала 
(2.20) необходимо разложить в ряд Фурье периодические функции 
соѕ (В ѕіп 627) и ѕіп (Вѕіп 9). Коэффициентами этого разложения 
оказываются функции Бесселя аргумента В [16]: 


соѕ (В ѕіп ф) =Л (В) +2У (В) со (29), 
Е] 


1) Начальная фаза под знаком косинуса опущена как не имеющая прин- 
ципиального значения. 
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ѕіп(В эт ф) =2 Ў Ток (В) ѕзіп(22+1)%, (2.29) 
Е==1 
где Јһ(В) — функция Бесселя А-го порядка. 
`С учетом (2.22) после элементарных преобразований с исполь- 
зованием формулы произведения двух гармонических функций по- 
лучаем 


` 


зум (0 = 0 (8) соз оо И, У Л. (В) соз (оо) Ё+ 
Р . | 


У (—1) 87, (В) соз (оо 29). (2.23) _ 


К==] 


Таким образом, при синусоидальной угловой модуляции спектр 
теоретически неограничен, амплитуда ^-й боковой составляющей 
пропорциональна /»(В). Примерный вид этого спектра показан на 
РИС. 2.11: 


5(0)ум 05) 


20) | 26 
428) 28) 
ДР, Е (8) 


01750 @) ФӘ 0) 
275 


Рие. 2.11. Амплитудный спектр при угловой модуляции гар- 
монической несущей синусоидальным сигналом 


Практически спектр при угловой модуляции ограничен, посколь- 
ку функция Јһ(В) быстро убывает, когда А достигает значения В. 
Поэтому при В»1 практически число линий п в полосе частот 
(рис. 2.11) можно считать равной В и ширина полосы 

| Екум 222 ВР. (2.24) 

При частотной модуляции 
Ао 2 Ао 
о 27 
т. е. практически полоса частот определяется полосой качания ча- 
стоты, которая зависит от интенсивности модулирующего сигнала. 
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Этот результат примерно оказывается справедливым и при произ- 
вольном модулирующем сигнале. 

Следовательно, ЧМ спектр шире, чем АМ в В=Ло/О раз. По 
этой причине такая система при больших отношениях сигнал/шум 
оказывается помехоустойчивей АМ (см. гл. 7). На практике в си- 


Ао 
стемах укв радиовещания с частотной модуляцией А} = 9 22 75 КГц 
л 


и такие системы занимают примерно полосу частот Ёк чм = 2ВЕ= 
= 2А|= 150 кГц. При фазовой модуляции 


Е ком 22 2АФЕ, при В»1, (2.96) 


т. е. в этом случае полоса частот пропорциональна частоте моду- 
ляции и интенсивности (амплитуде) модулирующего сигнала, ко- 
торая определяет Аф. Пик-фактор по мощности сигнала ‘при угло- 
вой модуляции /2=2. 

Рассмотрим теперь особенности амплитудных спектров при мо- 
дуляции гармонической несущей частоты оо (рис. 2.6) синхронным 
двоичным телеграфным сигналом 6(1) (с высотой импульсов 
А= +1). 

Спектр АТ принципиально не отличается от рассмотренного 
выше спектра АМ сигнала, содержит дискретную несущую, а его 
боковые полосы повторяют форму спектра модулирующей функ- 
ции 6({). 

Сигнал ФТ или ОФТ при условии, что разность фаз соседних 
посылок 0<А2Аф<2л, можно записать в виде 


фт (ОФт) (2) = О т [оо -- ет р (Я -- | == 
Е сов (5 ? оз (002 -- Фо) -- Со 0 (2) (25 А + соз (оо? + Фо), (2.27) 


откуда следует, что если среднее значение 6(1) = 0, то: 
а) при Аф= =л сигнал ФТ и ОФТ не содержит в своем составе 


несущей и получается на выходе балансного амплитудного моду- 
лятора; 


б) спектр боковых ой же, как при АТ. 
Сигнал ЧТ (при модуляции с разрывом фазы несущей и раз- 
ности частот «нажатия» и «отжатия» Ло) можно!) записать так: 


вит (В = бот (о ь (6) со 4. |= 


(о — 7). | бэ (е а “г т л 


1) Представив его в виде суммы двух АТ колебаний на разных несущих 


1) 
(о т), манипулированных сообщением Ё ({) взаимно противоположно 
{рис. 2.12). 
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} 


6“ (С т) 000) а | (+ “5 5) + |. 
(2.28} 


откуда следует, что: 
а) в спектре сигнала ЧТ всегда имеются дискретные составляю- 


До 
щие с частотами в12= фо та (частоты «нажатия» и «отжатия»); 


9 56) 
+5 


Рис. 2.12. Представление сиг- 

нала ЧТ как суперпозиции двух 
сигналов АТ: 

. а) модулирующий двоичный . 

сигнал; б) сигнал ЧТ; в) иг) 

сигналы гармонических несу- 


щих частот Н=А— 9 И 


А} 
=} + > и манипулирован- 
ных по амплитуде взаимно 
противоположно 


б) около этих частот располагаются верхние и нижние боко- 
вые полосы, повторяющие форму спектра модулирующей функции. 


Контрольные вопросы 


1. Каков спектр сигнала при модуляции по амплитуде гармонической или им- 
пульсной несущей детерминированным сигналом произвольной формы? 

2. Каков пик-фактор по мощности сигналов АМ, БАМ и ОБТ при тональной 
модуляции гармонической несущей? 

3. Каковы особенности спектров модулированных колебаний при угловой мо- 
дуляции детерминированным сигналом гармонической несущей (ЧМ и ФМ)? 

4. Каковы особенности спектров сигналов АТ, ФТ и ЧТ? 


2.3. ФУНКЦИЯ КОРРЕЛЯЦИИ И ЭНЕРГЕТИЧЕСКИЙ СПЕКТР 
МОДУЛИРОВАННЫХ СИГНАЛОВ ПРИ МОДУЛЯЦИИ 
ГАРМОНИЧЕСКОЙ НЕСУЩЕЙ СЛУЧАЙНЫМ ПРОЦЕССОМ 


В предыдущем параграфе при рассмотрении спектров модули- 
рованных колебаний предполагалось, что модулирующая функция 
представляет собой детерминированный процесс, и это в целом 
ряде случаев позволило найти спектральный ‘состав модулирован- 
ного переносчика. Однако использованный в параграфе 2.2 детер- 
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минированный подход к изучению модуляционных спектров не всег- 
да позволяет сделать достаточно общие выводы. 

Реальная модулирующая функция, содержащая полезную ин- 
формацию, всегда является одной из реализаций некоторого слу- 
чайного процесса, поэтому при теоретическом исследовании моду- 
ляционных спектров целесообразно использовать вероятностный 
подход. 

Рассмотрим особенности корреляционной функции и энергети- 
ческого спектра модулированных колебаний на примере гармони- 
ческой несущей. Модулирующий процесс В(Ё) будем предполагать 
стационарным с нулевым математическим ожиданием и корреля- 
ционной функцией В (т). Модулированное колебание в этом случае 
также является случайным процессом. Однако, как показано ниже, 
при стационарном модулирующем процессе модулированный про- 
цесс оказывается нестационарным. Тем не менее можно определять 
энергетический спектр таких процессов как преобразование Фурье 
от усредненной во времени корреляционной функции процесса. 
Полученный энергетический спектр вполне соответствует физичес- 
кому представлению об энергетическом спектре модулированного 
колебания. 

Таким образом, чтобы найти аналитическое выражение для 
энергетического спектра модулированного колебания нужно, исходя 
из вероятностных характеристик (распределение, корреляционная 
функция} модулирующего процесса, найти корреляционную функ- 
цию модулированного процесса. Сначала решим эту задачу для АМ. 

В этом случае модулированный процесс 


бам = [+ ка В созсом). (2.29) 


где В( і) — центрированный стационарный случайный процесс с кор- 
реляционной функцией В (т). 
Будем считать вероятность того, что значения случайного йро- 
0 


цесса б, В( і) выходят за пределы отрезка {—1,1], пренебрежимо 
мала. На практике этого можно достичь соответствующим ослаб- 
лением модулирующего сигнала на входе модулятора. 

Раскрыв в (2.29) скобки, получим 


0 
Элм (0 = к, В (0) соѕ (оо + Фе) -- Со со5 (оо Фо), (2.30) 


откуда видно, что процесс 54м (#) имеет переменное математическое 

ожидание 0 соѕ (00+ фо). Этому слагаемому соответствуют. дис- 

кретная составляющая в энергетическом спектре АМ колебания 

ТЕ, И 

на частоте Фо величиной > и корреляционная функция = СОЅ @0т 
(см. 1.37). | 

Первое слагаемое в правой части (2.30) представляет собой 

о 


нестационарный центрированный случайный процесс Злм(Ё), полу- 
9$ 


? с 
ченный умножением стационарного процесса В(Т) на неслучайную 
функцию времени кА соѕ (оо -- фо). В соответствии с формулами 


о 
гл. 1 для корреляционной функции процесса $Ам(Ё) имеем 


Во (1 Е+5) = к2с05 (оо + фо) соз[во (Е) + фо]В (т). 
АМ 


Усреднив это выражение по переменной і, получим 


2 
Во (т) = 2367 (т) Со5 от. (2.31) 


Из (2.31) заключаем, что при АМ усредненная корреляцион- 


ная функция центрированного модулированного процесса полу- 
чается умножением корреляционной функции модулирующего про- 


цесса на множитель — С05 007, где ка — крутизна характеристики 


модулятора при АМ. 
Корреляционной функции (2.31) соответствует энергетический 
спектр. 


ә | ра 
= {8 (=) со от СОЅ вот Фї А: | | В) оз (о-в) т+ 


б) (ә) = Зеу № 
АМ К. 4 4 


№ 


{сов (во) Чан = 3 [С (о + оо) + С (ооо) ], 


где С(®) — энергетический спектр модулирующего процесса, опре- 
деленный как по положительным, так и по отрицательным часто- 
там; С (®-Е оо) — спектр С (о), сдвинутый соответственно вправо и 
влево (в область отрицательных частот) на величину оо. Суммар- 
ный усредненный энергетический спектр, соответствующий процес- 
су (2.29), определяется на положительных частотах формулой 


А 00 ка 
бм (Ро = 2 8—6) 4-5 б(®— ө). (2.32) 


Рассматривая (2.32), делаем вывод, что сплошная часть энер- 
гетического спектра АМ процесса состоит из двух боковых полос, 
являющихся «зеркальным отражением» друг друга относительно 
частоты, оо. На сплошную часть спектра приходится средняя мощ- 


Е 
НОСТЬ В (0) [где В (0) — мощность модулирующего процесса], а на 
05 
дискретную составляющую — мощность. Полная средняя мощ- 
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2 к2 В (0 ох 
ность процесса равна =; | 1+ Ш а где Оо — амплитуда несу- 
й 
щей. Таким образом, теоретико-вероятностный подход в случае АМ 
целиком согласуется с выводами, полученными ранее в пара- 
графе 2.2. 

Заметим, что, как следует из (2.31) и (2.32), энергетический 
спектр АМ колебания совершенно не зависит от распределения мо- 
дулирующего процесса В (#), а определяется полностью его корре- 
ляционной функцией или, что то же, его энергетическим спектром. 
Это одно из главных свойств амплитудной модуляции. Иначе в слу- 
чае угловой модуляции, которую сейчас рассмотрим. 

Случайным образом модулированную по углу гармоническую 
несущую можно записать в виде 


Эс (Е) = (/осоѕ[ооѓ + Ф(Е) Е фо], (2.33) 
где Ф(1) — случайный процесс, связанный с модулирующим про- 
цессом В(Ё) соотношениями: 

Ф(1) =кьВ (№) при ФМ, (2.34) 


і 
Ф(0) =к, (В(В)ав при ЧМ. (2.35) 
3 


о 
Процесс (2.35) нестационарен даже при стационарности В (1) 
[29]. Поскольку центрирование процесса (2.33) в общем случае за- 
труднено, определим функцию коррелящии этого процесса без его 
центрирования: 


ВФ А =, (0 
В а рр м ев 
= 77 (005[2 в # — вот 2% + Ф(И-Ф(:— т)] + 


+ с0$ [007 - (1) —Ф (1—т)]). _ (2.36) 


Выполним ‘теперь усреднение (2.36) по времени. Слагаемое, содер- 
жащее косинус двойного угла, при этом обращается в нуль и 
получаем 


В, (т) = оо 9 = а. соз а МОЕ + 
00. ЕР | 
РИ == ѕіп вот М Ө (2, 51 (2.37). 
Здесь обозначено ж 
0(& т) = Ф(1—т) —Ф(1). (2.38) 


Обратим внимание на то, что, в отличие от АМ, при угловой моду- 
ляции синусоидального переносчика корреляционная функция мо- 
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дулированного колебания и энергетический спектр зависят от рас- 
пределения случайного процесса (2. 38), а следовательно, и рас- 


пределения модулирующего процесса В(2). Если одномерное рас- 
пределение @ выражается четной функцией своего аргумента о: (6), 
то ‹ 


М [$11 Ө] == | зіл ба, (9) 40— 0 
-- 9: 


Я. ней, РОТЕ 
В (®)= к соѕ от М[со$ 0(& т)]. (2.39) 


Если модулирующий процесс стационарен и распределен нор- 
мально, тогда и 9(1, т) как линейное преобразование этого процесса 
` представляет собой нормальный процесс с нулевым средним зна- 
чением, но в случае преобразования (2.35) он нестационарен. Сле- 
довательно, дисперсия этого процесса 02{В (т), /] в общем случае 
зависит не только от корреляционной функции процесса В(1), но 
и от времени. 

Используя табличный интеграл [12], получаем для математичз- 
ского ожидания соѕ Ө в рассматриваемом случае 


с 


| о0о (0) 49 = ТӘр- Е \ соз0 29 = 
у 2х 0 208 я 


— 0 


об 
== Бар Е Е (В (т), в 


и вместо (2.39) можно написать 


Й: а р 
Вум (®) = ты соѕ дот ехр Е = (В (т), о я (2.40) 


Сравнивая (2.40) с (2.31), можно заметить, что если иметь в виду лишь вид 
корреляционной функции модулированиого сигнала (следовательно, и его энер- 
гетического спектра), то угловая модуляция нормальным случайным процессом 
с корреляционной функцией В(т) эквивалентна модуляции амплитуды случай- 
ным процессом, корреляционная функция которого 


л оё 
В (т) = НВ (91 = ехр |21800) йу. (2.41) 


Можно показать, что сказанное остается справедливым и при другом (не нор- 
мальном) распределении модулирующего сигнала как для ФМ, так и для ЧМ, 
А 


только зависимость В (т) =ЙВ (т)] меняет вид. 

Зависимость (2.41) косвенно отражает тот факт, что при одном и том же 
модулирующем сигнале спектр АМ колебания не шире, чем при угловой модуля- 
ции. В Самом деле, характер этой зависимости (для всех представляющих прак- 

^ 


тяческий интерес случаев) такой, что В (т) всегда не шире \(т. е. убывает быст- 
рее, ‘чём’ Вт). А, ‘как известно, ^ более «узкой» А На функции соот- 
ветствует более: «широкий»: энергетический спектр. 
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Благодаря обязательному множителю соѕ Фот в корреляционной функции 
(2.40) сплошная часть энергетического спектра гармонического переносчика, мо- 
дулированного стационарным случайным процессом, обязательно имеет локаль- 


ный экстремум на частоте оо. На самом же деле так как в (2.40) ВУХ (т) — это 
усредненная корреляционная функция некоторого случайного процесса, а 
с0$ «от — четная функция, то четной же функцией оказывается и множитель 
В(т) =ҢВ(т)]. Последнему соответствует четное же преобразованне Фурье 
- со 
л 
б (©) = { ИВ (01 ооз отат, 
— = 
всегда имеющее при {=0 экстремум. Множитель соѕ ®от, как уже отмечалось 


при рассмотрении АМ, соответствует переносу спектра в область частоты фо так, 
что экстремум оказывается на этой же частоте. 


Для случая модуляции по фазе: 


(Е х) = кВ (Е) --В(ВЪ (2.42) 


08 = к2 2 (820—2) +8500) —9 В(1)В(-х)]=9 ку В (0)[1—К (т)1, (2.43) 
где А (т) = =В (т)/В (0) — коэффициент орать модулирующего 
процесса В( і). 


В этом случае усредненная корреляционная функция модули- 
рованного сигнала 


8 | Е 
Вом (® = > соѕ оотехр {— к2 В (0) [1 — К (2)]). (2.44) 


Корреляционной функции (2.44) соответствует энергетический 
спектр 
9 со 


Зы 
бе (9) = —5 | соз оътсозотехр {3 В (0)! — (9 ат. (2.45) 


и ® + 


К сожалению, интегрирование (2.45) в общем виде затруднено. 
Поэтому ассмотрим решение при двух крайних значениях пара- 
метра ко (0), зависящего как от мощности модулирующего сиг- 
нала В(0), так и от крутизны характеристики модулятора кф. 

Если к2В(0) «1, то, разлагая ехр[к2 В(0)А(т)] в ряд и огра- 
ничиваясь двумя мй членами, имеем 


, 
, 


ом (® = 0 соѕ оотехр[— к2 В (0)] П + к? В и, (2.46) 


Корреляционной функции (2.46) соответствует энергетический 
спектр на положительных частотах за ор. рии: 


02: — к2:В (0) = гуа к2 В 
Ое "Ф. бод + бе 4°: б ө), (2.47) 
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который похож на спектр при АМ (2.32). Дискретная составляю 
(3 — кв (0) 
щая спектра на частоте хо имеет среднюю мощность т А 


а две зеркальные относительно @о полосы, образующие В 


—кф8(0) 
часть спектра, имеют суммарную среднюю мощность а. ИЕ р . 


у? — ка В (0) | (7 
Общая средняя мощность к е 1 + кё В (0)] 2х Ў как и 


должна быть при ФМ. Доля мощности «полезной» сплошной части 
спектра очень мала, так что рассматриваемый случай имеет малый 
практический интерес. 

Если кёВ(0) 21, то К (т) целесообразно разложить в ряд Мак- 
лорена: 


рох ара а аа 


Компоненты с нечетными степенями ‘отсутствуют в этом ряду, 
так как 


К (т) = 5. обод от 9 


является четной функцией частоты. 
Видно также, что вторая производная от Ю(т) при т=0 


0 (0) = — а, 
з _ (27)? | ур 
где а 8 (0) С(о) 24/20. (2:49) 


Поскольку при кёВ (0) »1 ненулевые значения правой. части 
(2.44) лежат в областях, где ^ (т) близок к І, т. е. т мало, то можно 
ограничиться первыми двумя членами ряда (2.48) и получить соот- 
‚ ношение 


мы — к? В (0 
Е: == т 00 оо т ехр Е вы х (2.50) 
Корреляционной функции гауссовой формы | 
| — к2 В (0) а? т? 
В, (т) =ехр Е 


соответствует и энергетический спектр той же формы 


27, — ©? 
бу (©) == ааб р (2.51) 
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а умножение корреляционной функции В1(т) на соѕ ®от соответст- 
вует, как известно, переносу спектра С: (о) вправо и влево (в об- 
ласть отрицательных частот) на величину «о. 

Таким образом, корреляционной функции (2.50) соответствует 
энергетический спектр на положительных частотах 


и? | =. 
С* > (в) А И ехр —._ О" | р (2.52) е 
2 кз В (0) а? 2 ка В (0) а? 


При ку В (0) оо выражение (2.52) стремится к дельта-функции 
2 


и 
77 6(9—00). Итак, можем утверждать, что, если К.В (0) 21 энер- 


 гетический спектр-ФМ колебания имеет только сплошную часть, 
· форма которого гауссова независимо от формы энергетического 
спектра модулирующего процесса С (Ф). | 
Энергетический спектр ЧМ колебания ввиду нестационарности 
(2.35) легче всего получить не путем вычисления усредненной кор- 
реляционной функции Вам (т), а путем сопоставления процессу 


(2.35) стационарного случайного процесса (2. 34), у которого энерге- 
тический спектр такой же, как усредненный во времени энергети- 
ческий спектр процесса 


0 го 
2(#) = Ка | В(Н) 48, 
р (2.53) 


2 
00-7 0-Ф)озт 


Усредненный энергети- 
ческий спектр 


Со 22 СА, 
5 0? 


ибо коэффициент переда- 

чи идеального интеграто- . 

ра по мощности равен 

1 Го. 0 
С учетом сказанного | 

результаты для ЧМ сле- Рис. 2.13. Гармоническая несущая, манипули- 

дуют ИЗ результатов ДлЯ рованная по амплитуде случаиным синхронным 


телеграфным сигналом: 
‚ФМ, если в них заме- д) усредненная корреляционная функция; 


нить кф На Кч, а 6) усредненный энергетический спектр 


В (т) = | 900) соз от 2} на В'(т) = реА и. соѕ от 2}. 


— 00 —ь СЮ 
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При этом В (0) = [ С (®)4{ заменяется на В’ (0) = ( ея а 


и считается, что этот интеграл существует. Заметим также, что при 
ЧМ коэффициент а2, определяемый ф-лой (2.49), теперь равен: 


Е И она. (2.54) 


Рассмотрим теперь особенности энергетических спектров при 
модуляции (манипуляции) тармонической несущей частоты о 
синхронным двоичным случайным процессом. Спектр при амплитуд- 
ной модуляции (АТ) определяется, очевидно, так же, как при мо- 
дуляции непрерывным случайным процессом. Если в (2.29) счи- 

о 


тать, что В(і) — это синхронный телеграфный сигнал с корреля- 
з я т | 
ционной функцией В (т) = А? | — с и энергетическим спектром 


0) 
$112 4 " 
С (в) = Т 2 3398 (1.64), рис. 1.12], а к= а „тол корреляцион 


2 
ная функция модулированного колебания 
џ? Оо, мт: 
Р В'... (т) = соѕ орт — С0$ 0 7, 2.55 
Ат (т) 9 0 е р) Т о ( 
а соответствующий энергетический спектр 
| ѕіп? ка — 5) е 
10 о 


Т: 18 
“ [еә й 


Ст (о)о = == —— о. 4 == о) + — (2.56) 


Для. нахождения усредненных корреляционной функции и энер- 
гетического спектра при двоичной фазовой или относительной фа- · 
зовой и частотной манипуляциях (ФТ и ЧТ) воспользуемся резуль- 
татами, полученными при АТ. 

На самом деле, при модулирующем двоичном сигнале рис. 2.144 
сигнал ФТ при манипуляции фазы несущей на угловую величину л 
имеет вид рис. 2.146. Его можно представить как наложение двух 
сигналов АТ, модулированных взаимно обратно (рис. 2.13в и 2.182), 
причем фазы их несущих противоположны. Если модулирующий 
случайный процесс (рис. 2.14а) стационарен, то усредненные кор- 
реляционная функция и энергетический спектр сигнала ФТ опреде- 
ляются удвоением соответствующих характеристик ситнала АТ. 
Однако дискретная составляющая на частоте несущей при мани- 
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пуляции на л в спектре ФТ отсутствует. При манипуляции фазы 
синхронным телеграфным сигналом: 


Вът (®) = 0? 1 53 = соб рт, = (9.57) 
| р 
А $1103 [© — о) | 
бт (во) ОЗТ и. (2.58) 
|92 | 


і До 
Если считать, что фазы частот «нажатия» о: = Фо + > И «отжа- 


Ао А 
ТИЯ» 13да 5 меняются при частотнои манипуляции незави- 


симо, то сигнал ЧТ можно рассматривать как сумму двух АТ сиг- 
ғалов с различными частотами заполнения @! и @, модулирован- 


2)  ^ 


д 5%т(0) | | | 


ИИ 
АНУ ЧААЛАААДАЕЧА к 


9 биб) |_ 


| | 
| | 
1-1 
|5 | 5 


<+\ 


Рис. 2.14. Представление · сигнала ФТ как суперпозиции 
двух сигналов АТ: 
`° а) модулирующий двоичный сигнал; б) сигнал ФТ; в) и 
г) сигналы двух гармонических несущих, одвинутых на 
180° и манипулированных по амплитуде взаимно противо- 
: положно 
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ных сообщением взаимно противоположно (рис. 2.12). Но это озна-. 
чает, что энергетический спектр (соответственно и корреляционную 
функцию) сигнала ЧТ можно найти суммированием двух энерге- 
тических спектров АТ сигналов с частотами заполнения @ и 02. 

При манипуляции частоты несущей синхронным телеграфным 
сигналом ‘усредненный энергетический спектр 


[12 


Сут (в) = 2 8(«— в) + о) + 


| ш у ај; 
2 т (= | 2 т а [о о, | 
а Ил 


Т 2 Т 1] 
р С эте ә | [© — ©.) | 


Примерный вид спектра (2.59) показан на рис. 2.15. Ширина 
спектра ЧТ сигнала при этом зависит от скорости телеграфирования 


# в.д 2 
биг) Ш 21 РЕ . гу 
г [( 


Рик. 2.15. Энергетический спектр при модуляции по частоте гар- 
монической несущей случайным синхронным телеграфным сигиа- 
лом 


] 
55 а также от поВиНиЯ частоты Ло = 0—01, определяющей рас- 


становку частот фі и @2. 

На практике при заданной скорости телеграфирования чаще 
всего применяется такая девиация частоты, что спектр ЧТ в два ра- 
за шире, чем при ФТ (АТ). 


Контрольные вопросы 


1. Как связаны усредненная корреляцнонная функция АМ колебання при гар- 
монической несущей с корреляционной функцией модулирующего стационар- 
ного. случайного процесса В(т) ? 

2. Как связан усредненный энергетический спектр АМ колебания при гармони- 
ческой несущей с энергетическим спектром модулирующего стационарного 
процесса С (о)? 

3. Каковы особенности усредненных энергетических спектров гармонической не- 
и, Я стационарным случайным процессом по углу 

и 
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4. Каков характер усредненных энергетических спектров ФМ и ЧМ при моду- 
ляции непрерывным нормальным случайным стационарным процессом с энер- 
4 со 


гетическим спектром С(%) при условии, что ка | С(о) а <1 для ФМ и 


—© 
со 
б (0 
кф | Е. ар<«1 для ЧМ? 

(02 
— 0 
5. Каков характер усредненных энергетических спектров сигналов ФМ и ЧМ 
при модуляции непрерывным нормальным стационарным процессом с энер- 
со 


гетическим спектром С(®) при условии, что ка | С(о)а> 1 для ФМ и 


а (96 9 


+ 


" арэ» 1 для ЧМ? 


6. Как можно определить энергетические спектры сигналов ФТ (ОФТ) и ЧТ 
через энергетический спектр АТ при модуляции гармонического переносчика 
произвольным двоичным случайным процессом? 


Ра 


5 ГЛАВА 


Каналы связи и их звенья 


3.1. ОБЩИЕ СВЕДЕНИЯ О КАНАЛАХ СВЯЗИ, 
ИХ КЛАССИФИКАЦИЯ 


Во введении канал связи определяется как совокупность 
средств, предназначенных для передачи сообщений и сигналов 
(под «средством» понимаются и технические устройства, и линия 
связи — физическая среда, в которой распространяется сигнал 
между пунктами связи). 

В инженерной практике термин «канал» часто применяют еще 
в одном смысле: путь, по которому проходит одно сообщение. В 
таком понимании систему связи с несколькими источниками со- 
общений и несколькими получателями называют «многоканальной» 
(см. гл. 8). 

Линия связи может, вообще говоря, предназначаться для пере- 
дачи сигналов в двух направлениях и иметь произвольное число 
входов и выходов (например, входом может быть множество 
антенн на передающей стороне радиолинии, а выходом — множе- 
ство антенн на приемной стороне). При этом линия связи интер- 
претируется как многополюсник. Однако для рассмотрения основ- 
ных вопросов настоящего курса достаточно предположить линию 
четырехполюсником с одним входом и одним выходом, передача в 
котором осуществляется лишь в одном направлении. 

Канал в целом, содержащий всю совокупность средств, распо- 
ложенных между точкой ввода первичных сообщений А и точкой 
их получения на приемном конце Д*, можно себе представить как 
последовательное соединение цепочки четырехполюсников, выпол- 
няющих различные функции в общей системе связи. Такая цепь 
применительно к наиболее универсальной дискретной системы ра- 
диосвязи показана на рис. 3.1. 

При необходимости анализа отдельных блоков схему рис. 3.1 
можно детализировать значительно подробнее. Например, можно 
учесть ряд устройств, размещенных в промежуточных пунктах ли- 
нии связи между передатчиком и приемником (усилительная аппа- 
ратура вдоль дальних линий проводной связи или ретрансляторы 
радиорелейных линий связи). 
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В курсе ТПС нас не интересуют вопросы электрического сопря- 
жения отдельных четырехполюсников, образующих канал связи, 
на первый план здесь выдвигается такой важный вопрос такого 
выбора отдельных функциональных блоков канала, при котором 
была бы обеспечена наибольшая возможная эффективность пере- 


блод ИС Ю- 


Модиля- 1 саси сова САЕН 
Полат сир тор чик р ВЕН т 


смысле) 


Декодер ДеМоЙуЛя- 2; оные Антенна 
З |127 К тор ( Ш. р Лрием- 
Я 2ш, Е А са т 4 рие 


Рис. 3.1. Структурная схема канала радиосвязи при передаче дискретных со- 
общений 


дачи информации. В зависимости от решаемых задач под каналом 
связи можно понимать различную совокупность четырехполюсни- 
ков рис. 3.1. 

Так, если канал связи задан между точками А и А! (канал 
связи в целом) и на его вход поступают дискретные символы источ- 
ника ак, а с выхода снимаются дискретные же символы а,, направ- 


-ляемые получателю, то представляется возможным выбрать опти- 
мальные (скажем, с точки зрения наибольшей эффективности си- 
стемы связи в целом) для данного канала источники сообщений. 
Задача поиска оптимальных источников сообщений имеет смысл, 
конечно, если существует определенная свобода выбора этих 
источников. Если задать более узкий канал между точками В и 
- В1 на вход которого поступают дискретные элементарные кодовые 
символы 9:(1), а с выхода снимаются дискретные же символы 
$,(:), можно поставить задачу поиска оптимальных внешних (по 


поменяю к заданному каналу) преобразований сигнала( мето- 
ды кодирования и декодирования). Оставляя вход канала в точке 
В и смещая его выход в точку 7, откуда снимаются непрерывные 
(из-за непрерывного характера канального сигнала и шумов в ка- 
нале) элементы колебания 2({), можно ставить задачу поиска 
оптимальных способов преобразования колебания 2(?) в сообще- 
- ние на приеме или (смещая вход канала в точку 5) также задачу 
оптимального преобразования кодовых элементов ё; в канальный 
- сигнал $(1) на нередаче. Выход канала можно соответственно 
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сместить в точки 2201, если при поиске оптимальных методов прие- 
ма нас интересуют вопросы построения входных цепей приемника 
антенных устройств и т. д. 


Если задана линия связи между точками $; и 4з (канал в 
узком смысле), свойства которой определяются конкретными фи- 
зическими процессами (распространением радиоволн на различных 
частотах, сопутствующими шумами ит. д.), можно, очевидно, ста- 
вить задачу поиска всех оптимальных преобразований сообщения 
в сигнал на Передаче (кодирование, модуляция, усиление, излуче- 
ния ит. п.) и сигнала в сообщение на приеме (извлечение сигнала 
антенной, преобразование входными цепями, демодулятор, декодер 
ПЕ Д.). 

Чаще всего, когда в ТПС говорят о радиоканале в узком смыс- 
ле, его задают между точками 5 — (а, т. е. свойства передающих 
и приемных антенн включают в свойства заданной линии. связи. В 
дальнейшем будем говорить о радиоканале в узком смысле, при- 
держиваясь именно такой трактовки. Такой канал (собственно ка- 
нал) является естественно, составной частью канала в целом. В 
‚ принципе, при поиске оптимальных методов построения систем 
связи можно было бы задать канал и без среды распространения, 
последнюю же считать предметом поиска. В такой постановке, 
однако, задача чаще всего не имеет практического смысла. На са- 
мом деле, наилучшим собственно каналом связи можно априори 
считать тот, который не вносит никаких искажений в передаваемый 
сигнал. Таких каналов на практике нет. Случай же, когда при за- 
данных пунктах связи и виде сообщений есть свобода выбора соб- 
ственно канала (скажем можно выбрать или кабельную линию, 
или кв радиоканал, радиорелейный укв канал, волновод и т. п.), 
следует считать весьма редким. Наиболее характерной для связи 
является постановка задачи синтеза системы, при которой собст- 
венно канал все же задан (задана зависимость, чаще всего стоха- 
стическая между входным и выходным сигналами) и ищутся опти- 
мальные преобразования сигнала на передаче и на приеме, при 


которых собственно канал используется некоторым наилучшим об- 
разом. г 


В задачах анализа систем связи свойства блоков (четырехпо- 
люсников) и преобразования сигналов как на передаче, так и на 
приеме считаются заданными, ищется же зависимость между сиг- 
налами на входе и выходе блоков. 


Приведем классификацию (типологию) каналов связи. Пос- 
ледняя, вообще говоря, возможна с использованием различных 
критериев. В зависимости от назначения систем в. целом обслу- 
живающие их каналы связи делят на телефонные, телевизион- 
ные, телеграфные, фототелеграфные, звукового вещания, теле- 
метрические и т. п. В зависимости от того, распространяется ли 
сигнал между пунктами связи в свободном пространстве или по 
направляющим линиям, выделяют каналы радио- и проводной свя- 
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зи (воздушные и кабельные линии связи, волноводные свч трак- 
ты ит. п.). 

Более существенна классификация каналов электрической 
связи по диапазону используемых ими частот. 

Так, на современных кабельных линиях связи применяют 
сигналы, занимающие полосы частот в диапазоне, ограниченном 
сверху частотой в несколько сотен килогерц. Дополнительные ме- 
роприятия по увеличению симметрии кабельных пар позволяют 
увеличить верхний предел используемого диапазона частот до ты- 
сяч килогерц. | 

На воздушных проводных линиях используются частоты не 
выше 150 кГц, ибо на более высоких частотах в этих линиях 
сильно сказывается мешающее действие аддитивных помех и 
резко возрастает затухание в линии. | 

Коаксиальные кабели, являющиеся основой сетей магистраль- 
ной дальней связи, используют в настоящее время диапазон ча- 
стот до нескольких мегагерц. 

Радиосвязь осуществляется при помощи электромагнитных 
волн, распространяющихся в частично ограниченном (например, 
земной и ноносферной поверх- ыы 
ностями) · пространстве. В на- 
стоящее время в радиосвязи 
применяются частоты пример- = 
но от З кГц до 3.10 МГЦ. сверхдлинные (10—105 м 10.003—0.03 


Частоты, 
МГ 


Волны Ц 


Длииа волн 


Этот огромный диапазон при- Длинные 103—104 м 0,03 —0,3 
НЯТО в соответствии с десятич- Средние 100—1000 м [03 —3 
ной классификацией [15] под- Короткие 10—100 м [3 30 
разделять на части, присваи- Ультракороткие: 

вая отдельным диапазонам метровые 1—10 м 30—300 
следующие специальные наи. дециметровые |10 см — 1 м | 300—3 · 10° 
менования. сантиметровые | 1—10 см 3.108—3. 104 


Диапазон миллиметровых 
волн уже вплотную подходит 
к диапазону инфракрасных световых волн. Напомним, что диапа- 
зон видимых световых волн простирается до частот порядка 
7,5. 108 МГц. 

В настоящее время благодаря созданию и внедрению в прак- 
тику квантовых генераторов (лазеров и мазеров) осваивается и 
диапазон световых волн (оптический диапазон). Так; например, 
в нашей стране успешно прошли эксперименты по передаче 
многоканального телефонного сообщения лучом лазера. Интен- 
сивные работы по освоению волн светового диапазона для нужд 
связи продолжаются. 


миллиметровые | 1—10 мм 13.104-3.108 


1) Деление каналов на радио- и проводные весьма условно не только по- 
тому, что они часто работают в одинаковых диапазонах волн и зачастую со- 
держат участки как тех, так и других каналов, но еще и потому, что характер 
искажений в этих каналах нередко оказывается одним и тем же. 
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Приведенное выше деление радиоволн на диапазоны связано, прежде все- 
го, с условиями распространения электромагнитных колебаний в зависимости 
от длины волны. По механизму распространения различают радиоволны четырех 
типов: земные (иначе, поверхностные), распространяющиеся вдоль поверхности 
земли и частично огибающие ее вследствие явления дифракции; тропосферные 
(называемые также пространственными), огибающие выпуклую поверхность зем- 
ного шара за счет направляющего действия волноводных образований в тропо- 
сфере и рассеяния волн на неоднородностях тропосферы; ионосферные (также 
относящиеся к пространственным), распространяющиеся вокруг земного шара 
за счет однократного или многократного отражения (рассеяния) от ионосферы 
(верхних ионизированных действием солнечных и космических лучей слоев 
атмосферы); прямые, распространяющиеся преимущественно прямолинейно и 
обладающие способностью (в определенном диапазоне волн) проникать сквозь 
атмосферу (ионосферу} земли. н У 

Как поверхностные могут распространяться волны длиннее 10 см [15], при- 
чем тем лучше (с меньшими поглощеннями в толще земли или в водных сре- 
дах), чем длиннее волна. 

Связь на сверхдлинных, длинных и средних волнах в основном поддержи- 
вается за счет земного «луча» (земной волны), чаще всего на расстояниях до 


\ 
„Мове их 
и \ 
и х 


Рис. 3.2. Различные механизмы распространения радиоволн: 
а) новерхностной; 6) тропосферной; в) ионосферной; г) пря- 
мой (1 — неоднородности атмосферы) 


нескольких тысяч километров (рис. 3.2а). Пунктнром на рис. 3.2 обозначен путь 
‘волны, создающей в месте приема лишь довесок к основному сигналу, путь 
которого обозначен сплошной линией. 

Как тропосферные могут распространяться радиоволны в диапазоне от 1 см 
до 10 м (укв диапазон) на расстояниях, не превышающих 1000 км (рис. 3.26). 

За счет ионосферной волны в основном осуществляется связь :(причем за 
счет многократного отражения и на расстояниях в десятка тысяч километров) 
волн коротковолнового диапазона, ибо волны длинные испытывают в ионосфере 
очень большие поглощения, в то время как волны меньшей длины слабо отра- 
жаются ионосферой (рис. 3.26). 
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К ионосферным · также относят волны в диапазоне от Е до 10 м, распро- 
сграняющиеся на расстояниях до 2000 км за счет рассеяния на неоднородно- 
стях ионосферы или за счет отражения от ионизированных следов метеоров. 

Связь между двумя наземными пунктами волнами в укв и оптическом диа- 
пазонах осуществляется в пределах прямой видимости (прямой волиой, рис. 3.2г). 
Космическая связь также осуществляется, главным образом, прямыми волнами. 
Когда один из конечных пунктов космической лииии находится на поверхности 
земли, применяют волны в диапазоне от 1 см до 10 м, если же связь осущест- 
вляется между двумя космическими объектами, то можно использовать волны 
всех диапазонов. | 

Следует подчеркнуть, что возникновение того или иного механизма рас- 
пространения радиоволны заданной длины во многом определяется направлен- 
ностью излучения антенны. 


Для современного этапа развития техники связи характерна 
тенденция к переходу на все более высокие частоты. Это вызва- 
но рядом веских причин, укажем некоторые из них: 

1. Применение очень высоких частот позволяет получить 
остронаправленное излучение при небольших размерах излуча- 
телей, что имеет очень большое значение не только для радиоло- 
кации, но и для радиосвязи, в частности при построении радио- 
‚релейных линий. 

2. В высокочастотных диапазонах (начиная с коротковолно- 
вых) делаются неощутимыми атмосферные помехи и многие ви- 
ды промышленных помех. : 

З. Чем выше несущая частота, тем «просторнее» частотный 
диапазон, следовательно, тем большее число связей можно осу- 
ществить без взаимных помех. 

4. Большой частотный «простор» позволяет применить поме- 
хоустойчивые широкополосные системы модуляции (например, 
ЧМ). 

` 5. Только в укв и. оптическом диапазонах можно в настоящее 
время осуществить такой вид связи, как телевидение, так как 
оно требует очень широкой (порядка 6 МГц) полосы частот. 


В последние годы все более широкое распространение получают радиоре- 
лейные{) линии связи (РРЛ). Эти линии представляют собой цепочку приемно- 
передающих радиостанций, расположенных на таких расстояниях друг от друга, 
чтобы между каждыми двумя соседними станциями была устойчивая связь (на- 
пример, на расстоянии прямой видимости между антеннами соседних станций). 

Сигнал, передаваемый с первой станции, принимается второй етанцией, уси- 
ливается и передается на.третью станцию и т. д. до тех пор, пока он не будет 
принят последней станцией на другом конце линии. | 

На радиорелейных линиях связи применяются канальные сигналы ультра-. 
коротковолнового диапазона, что позволяет в одной такой линии разместить 
большое число каналов, работающих без взаимных помех. Существенным яв- 
ляется и то, что полоса пропускания радиопередающих и радиоприемных укв 
устройств без особых затруднений может быть сделана очень широкой. Тем са- 
мым обеспечивается необходимое качество связи. 


1) Термин «радиорелейная» линия происходит от английского слова «гау», 
что значит «смена», и ‚отражает, таким образом, восстановление сигнала на 
каждой промежуточиой станции радиорелейной лииии, как бы замену слабого 
сигнала, принятого этой станцией, новым сильным сигналом, посылаемым на 
следующую станцию. 


РЯ 


МІ 


Важной особенностью укв диапазона является практическое отсутствие в 
вем внешних помех (атмосферных и промышленных). Единственным видом по- 
мех, существующим в укв диапазоне, являются собственные шумы ламп и со- 
противлений (флуктуационные шумы). Перечисленные факторы, а также воз- 
можность создания на укв узконаправленного излучения и являются причиной 
того, что на РРЛ применяются сигналы укв диапазона. В последнее время на- 
метилась тенденция к переходу на еще более короткие волны путем создания 
лазерных РРЛ. 


В ТПС наибольший интерес представляет классификация ка- · 
налов связи по характеру сигналов на входе и выходе канала. 
Различают каналы: | 

а) дискретные (по состояниям), на входе и выходе которых 
наблюдаются дискретные сигналы. Такие каналы, как правило, 
дискретны и во времени, ибо производительность реальных 
источников всегда ограниченна. Примерами дискретных каналов 
являются каналы, заданные между точками А—А*1, В —В! на 
схеме рис. 3.1. Заметим, что если дискретность сигнала понимать 
не по его мгновенным значениям (уровням), а по произвольным. 
параметрам, то в дискретных системах связи на выходе модуля- 
тора всегда имеем сигнал, дискретный по информационному па- 
раметру, по отношению к нему и вход канала в узком смысле 
можно считать дискретным; 

б) непрерывные (по состояниям), на входе и выходе которых 
наблюдаются сигналы с непрерывным изменением. диапазона 
уровней, Такой канал будем в дальнейшем именовать непрерыв- 
ным. Примером такого канала может служить канал, заданный 
между выходом модулятора и входом демодулятора в любой 
системе связи; 

в) дискретные (по состояниям) со стороны входа и непрерыв- 
ные со стороны выхода и наоборот. Такие каналы называются 
дискретно-непрерывными. | 

Примером дискретно-непрерывных каналов являются кана- 
лы, заданные между точками А —7 В 2, В — 2, ит. д., 
рис. 3.1. 

Для полноты проведенной классификации необходимо, вооб- 
ще говоря, всегда указывать, являются ли каналы непрерывны- 
ми или дискретными во времени. Дискретность во времени всег- 
да можно предполагать, если оперировать дискретными котель- 
никовскими отсчетами сигналов, ограниченных по спектру. 


Контрольные вопросы 


1. Как можно задавать канал связи в зависимости от целей и задач исследо- 
вания? 

. Что подразумевается под каналом связи в узком смысле или собственно ка- 
налом? 

. Каковы особенности распространения радиоволн различных диапазонов? 

. По каким признакам можно классифицировать канал связи? 

. Какие каналы называются дискретными, непрерывными и дискретно-непре- 
рывными? 

. Что понимают под каналом дискретным или непрерывным во времени? 
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— С сл дь Со № 


3.2. ИСКАЖЕНИЯ СИГНАЛОВ, ОБУСЛОВЛЕННЫЕ 
ХАРАКТЕРИСТИКАМИ КАНАЛОВ СВЯЗИ 


Передача сообщений и соответствующих им электрических 
сигналов через реальные каналы связи всегда сопровождается 
изменениями этих сигналов, в результате чего принятые сигна- 
лы в какой-то степени отличаются от переданных. Здесь не бу- 
` дем рассматривать изменения, связанные с наложением на сиг- 
нал аддитивных шумов. Последствия, связанные с такими слу- 
чайными изменениями сигнала, подробно будут анализироваться 
в дальнейшем. 

Подчеркнем, что не всякие изменения электрических сигналов 
искажают передаваемые сообщения. Если принимаемый сигнал 
$’(Ё) отличается от переданного 5(#) лишь известным масшта- 
бом ао и постоянной задержкой во времени то, т. е. 


$ (Е) = @05 (1), (3.1) 
то чаще всего при этом передаваемое сигналом сообщение не 
искажается. На самом деле, масштаб легко компенсируется со- 
ответствующим усилением или ослаблением сигнала. Задержка 

сигнала во времени приводит к.задержке принятого сообщения 
и, хотя компенсации не поддается, чаще всего невелика. По су- 
ществу, лишь при связи в масштабах космоса и наличии очень 
большого числа реактивных элементов в линии связи задержка 
может оказаться ощутимой. Хуже с изменениями формы сигна- 
ла. Такие изменения принято называть искажениями. Искаже- 
ния часто обусловлены характером реальных амплитудных и 
частотных характеристик канала, а также наличием многолуче- 
вого распространения электромагнитных волн шд па-. 
раллельных каналов связи). 

Искажения в реальных каналах обычно имеют достаточно 
сложный характер. Тем не менее для решения задач анализа 
возможно канал связи представить как последовательное соеди- 
нение линейного, в общем случае инерционного, и нелинейного 
безынерционного четырехполюсников?, обусловливающих соот- 
ветственно линейные и нелинейные искажения сигнала. Система 
“(линейная или нелинейная) называются неинерционной (без 
последействия или без памяти), если отклик системы (выходной 
сигнал) в момент времени [ зависит от входного воздействия в 
тот же момент времени. Если же этот отклик зависит от значе- 
ний воздействия в предшествующие моменты времени, систему 
называют инерционной (с последействием или памятью). 


Примером неинерционной линейной системы является перемножитель, в ко- 
тором входное воздействие х({) умиожается на функцию времени ф(1), а не- 
инерционной нелинейной системы — ограничитель мгновенных значений сигна- 


1) Разумеется, что нелинейный четырехполюсиик не включает в себя блоков 
канала, в.которых нелинейность выполняет полезную функцию (например, мо- 
дулятор на передаче или детектор на приеме). Аналогично замечания относятся 
и к линейным блокам. 
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ла. Интегратор представляет класс инерционных линейных систем, а -амплитуд- 
ный детектор с фильтром низкой частоты в нагрузочной цепи — класс инер- 
ционных нНелинеиных систем. 

Нелинейные инерционные системы с трудом поддаются ана- 
лизу (особенно при случайных воздействиях), однако такие си- 
стемы во многих случаях можно свести к последовательному 
соединению нелинейной неинерционной и линейной инерционной . 
систем, что и будем полагать в дельнейшем. 

Линейные искажения в канале. Основную часть ка- 
налов (линии) связи можно представить в виде линейного четы- 
рехполюсника (рис. 3.3). Если считать, что параметры линейного 
канала (четырехполюсника) ПЕ) 
не подвержены случайным из- 
менениям, то исчерпывающей 
его характеристикой является 
детерминированная функция 


С 


ГА Т [а т 
- #7 
Рис. 3.3. Представление Рис. 3.4. Реализации импульсных 
линейного канала с пе- переходных характеристик линей- 
ременными параметрами ного канала с переменными пара- 
в виде эквивалентного метрами 


четырехполюсника 


6 (1, т) двух переменных, определяющая реакцию системы (четы- 
рехполюсника) в момент {Г на ё-импульс, поданный на вход в мо- 
мент {1—1 !). 

На рис. 3.4 условно показано семейство характеристик 
0(ї, т) как функций от т при фиксированных моментах набг:оде- 
НИЯ /. 

При изменении параметров четырехполюсника (системы) во 
времени кривые рис. 3.4 в отдельных сечениях имеют, вообще _ 
говоря, различную форму. Однако если в линейных системах 
(каналах) параметры могут считаться неизменными во времени, 
то импульсная переходная функция 4(1, т) зависит лишь от раз- 
ности моментов наблюдения отклика ѓ и подачи воздействия 
і—т: 0(# т) =5(т). Другими словами, в эгом случае кривые рис. 
3.4 одинаковы для любых сечений & что,. собственно, и отражает 
факт неизменности параметров системы во времени. 

Отличие 5(Т, т) по формуле от ё-импульса вызывает переход- 
ный процесс в системе и может привести к линейным искажениям 
входных сигналов. В реальных каналах связи переходный процесс 
обусловлен или наличием реактивных энергоемких элементов в 


1) Иные определения импульсных характеристик линейных систем менее 
удобны для анализа (2]]. 
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тракте [2], или же многолучевым (многопутевым) характером расп- 
ространения электромагнитных волн. Оба фактора могут ска- 
заться и одновременно. Чтобы объяснить многолучевой характер 
распространения радиоволн, заметим, прежде всего, что энергия 
волны распространяется не по тонкому воображаемому лучу, 
‚ соединяющему точки передачи и приема (рис. 3.2). 

Поле в точке приема согласно принципу Гюйгенса возникает 
в результате интерференции множества лучей, создаваемых 


Рис. 3.5. Образование однолучевого радиосигнала, формируемого 
внутри некоторого ограниченного объема рассеяния 


«элементарными излучателями» (переизлучателями) внутри неко- 
торого опраниченного объема рассеяния, положение которого оп- 
ределяется направленными свойствами передающей и приемной 
антенн (рис. 3.5). Диффузный (рассеивающий) характер отражения 
радиоволн ют различных неоднородностей пространства (тропосфе- 
ры, ионосферы, луны и т. д.) может при определенных условиях ` 
привести к большой разности хода приходящих лучей, а следова- 
тельно, и к их взаимному запаздыванию ЛЇ, т. е. к появле- 
нию переходного процесса в канале. Заметим, что переходный про- 
цесс, обусловленный многолучевым характером распространения 
радиоволн, может носить как непрерывный характер (рис. 3.4), 
когда принимаемый сигнал создается непрерывным множеством лу- 
чей, так и дискретный, когда принимаемый сигнал создается огра- 
ниченным числом лучей сравнимой · интенсивности (дискретная 
многолучевость, рис. 3.6) (см., например, случай интерференции 
лучей одно- и двухскачкового отражения волны от ионосферы, 
рис. 3.28). 
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Протяженность переходного процесса (взаимного запазды- 
вания лучей) в линейном канале тлер по переменной т называют 
памятью канала. 
(л) - бе) +» бет»); При последовательной пере- 
у даче импульсных сигналов дли- 
тельностью Г по линейному ка- 
налу искажения (межсимволь- 
ная интерференция) будут тем 
более ощутимы, чем хуже вы- 
полняется неравенство 


Тпер << Г. (3.2) 


Из условий физической осу- 
ществимости системы (канала) 
следует положить, что 


0 (і, т) =0 при т< 0, (3.3) 
Рис. 3.6. Вид импульсной переходной ха- | к | ла сај 
рактеристики канала с дискретной мно- ибо т< 0 соответствует точкам 


голучевостью (ки, ка И ти, тг — соответ- Наблюдения более ранним, чем 
ственно коэффициенты передачи и вре- момент подачи сигнала на вхо- 
мя распространения отдельных лучей) де системы, а в физически осу- 

ществимой системе (цепи) ре- 
акция на выходе не может предшествовать воздействию на входе. 
Реальные системы, всегда удовлетворяющие условию (3.3), назы- 
вают динамическими. 

Искажения в линейном канале можно определить и по ха- 
рактеру его передаточной функции (частотных характеристик) 
к (1011), которая «связана с #(1, т) преобразованием Фурье по 
переменной т: 


К. 
А 


к(ю, В = ЕС т)е 2"! т. (3.4) 


Согласно обратному преобразованию Фурье 


со 


(ела кю, де"? ар (3.5) 


— 00 


Следует подчеркнуть, что к(іо, Г) не имеет такого наглядного 
физического смысла как передаточная функция к(іо) системы 
(цепи) с постоянными параметрами, выражающая отношение 
комплексных амплитуд колебаний на входе и выходе с частотой 
о в установившемся гармоническом режиме. В системе с пере- 
менными параметрами установившегося режима, строго говоря, 
вообще не существует. Если спектр по Фурье входного сигнала 


1) Из (3:4) при учете условия &(ЁЬ т)=Е(т) и следует, что для системы 
с постоянными параметрами передаточная функция зависит лишь от частоты. 
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равен (іо), то спектр выходного сигнала вовсе не равен 5 (іо) 
к (№, #). Однако, используя интеграл Дюамеля [29] 


| $7 (Е) = (20: т)5(1—т)ат, (3.6) 
0 


связывающий входной $(#) и выходной =*(ѓ) сигналы в произволь- 
ной физически осуществимой линейной системе с переменными па- 
раметрами, можно видеть, что при передаче моногармонического 
сигнала | 


х тоғ фо Той 
5(1) =7е' 2° = ге "е 


на выходе 


со. 
5 = \ 8 (6 хде ' 2" тле!“ = 
0 


1 [2+9 +00, 5] 
= к(іо, #)5(#) =ғок(о, і)е , (3.7) 


о 
где к(о,ѓ), 9.(®,Г) — модуль и аргумент передаточной функции 
канала к(161[). 
Вещественная часть от (3.7), т. е. действительно принимае- 
мый сигнал, можно представить в виде 


5'(#) =Веѕ' (1) =5(Ё)к (о, #) соз 6и(#)—5 (В к(о, і)ѕіп Өк(о,#). (3.8) 


Соотношениями (3.7) и (3.8) будем пользоваться в дальней- 
шем. Заметим, что они описывают выходной сигнал линейной 
системы при передаче не только чисто гармонической, но и до- 
статочно «узкополосной» модулированной · несущей, когда усло- 
вия прохождения отдельных спектральных компонент сигнала 
можно считать одинаковыми: 


к(їо, 2) =к(1). (3.9) 


Как следует из (3.7), выходной сигнал 5$’(1) не отличается по. 
форме от входного $(#) [т. е. строго выполняется условие (3.1)] 
только тогда, когда параметры канала могут считаться неизмен- 
ными: к(ію:і) =к(іо), а его частотные характеристики идеаль- 
НЫМИ: 


к (®) = а0; Өк(@) =1—ото. (3.10) 
Неидеальность амплитудно-частотной и фазо-частотной ха- 
рактеристик канала и их зависимость от времени влияют, вооб- 
ще говоря, на искажения передаваемых сообщений по-разному 
в зависимости от вида модуляции. Существуют определенные 
возможности коррекции частотных характеристик канала, одна- 
ко в условиях относительно быстрых, и притом случайных, из · 
изменений во времени (что характерно для каналов радиосвя- 
зи) — это задача достаточно сложная (см. параграф 9.7). 
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Рассмотрим подробнее искажения · сигналов, обусловленные 
многолучевым распространением, когда вследствие случайного . 
характера изменения свойств (параметров) канала, переходную, 
как и передаточную функцию канала, следует считать случайной. 

Допустим, что на интервале (0, Т] передатчик излучает «узко- 
полосный» радиосигнал 


е ® і і 
(0) =г(0)е `В), -. (3.11) 
где ® — средняя. частота спектра: г({) — комплексная огибаю- 
щая сигнала: 
|, 0=<1<7, 


(3.12) 
0, Т<1<0. 


но | 


Положим, что принимаемый сигнал (суммарный луч) 5’(+) 
формируется в одном юграниченном объеме пространства (рис. 
3.5) и запишем его в виде 


. г сер го (7—2) 
С) ух к1 (1—1) = У юг (Е) е #й(Е—1)), (3.13) 
1—1 1—1 


где 


Г — число элементарных сигналов (будем их называть “под: 
чами» [23]), попадающих в точку приема; 
кі. — коэффициент передачи канала по /-му подлучу (вследствие 


«узкополосного» сигнала он считается одинаковым для 
всех его частотных компонент); 
ў — время распространения }-го подлуча (также считается не- 
изменным для всех частотных компонент сигнала). 
Поскольку свойства и состояние отражающего (рассеиваю- 
щего) объема среды {тропосферы, ионосферы и т. д.) непрерыв- 
но (но не очень быстро), причем случайным образом [15] ме- : 
няются во времени, к, Ц следует рассматривать как случайные 
функции времени К,(#), ТК1). Однако на протяжении длительно- 
сти элемента сигнала Т (даже при использовании посылок дли- 
ной порядка десятков миллисекунд) Кь Г; чаще всего можно счи- 


тать неизменными, что и предположим в дальнейшем. 
Напишем 


аа. (3.14) 
где 


тс — среднее время распространения суммарного луча; 
Аі — отклонение іб от среднего значения, тогда |} 


ой: 


(0) = У к ЦЕ л, Аве Зе АИ рел, АА). (3.15) 
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Положим, что вследствие ограниченности объема рассеяния, 
формирующего принимаемый сигнал, выполняются условия 


Аё < 1/2 Е,=Т/Вь, (3.16) 


где Е, — эффективная полоса частот используемых сигналов.. 
При этих условиях взаимные фазовые сдвиги частотных компо- 
нент комплексной огибающей сигнала Ах 2лРЛђА0 ШТ. е. 
г (2—те АЁ) =7(Е—тс)], сигнал 5’(Г) концентрирован на интервале 
тоте + Т {т. е. #(1—тс—А&) 220 (1—тс)] и можно написать 


Г ө Г. 10 
5700) =8(1—тс) У ке г 0, =- чоАА, (3.17): 
1 


Случайный множитель при 9(#—5с) 


д я к 
УКе 2 К(іо, Р), (3.18) 


1—1 


который в общем случае зависит как от времени /, так и средней 
частоты спектра сигнала о, часто называют мультипликативной 
помехой канала. Чтобы объяснить характерную для каналов радио- 
связи статистику случайной перрдатознон функции К (1), предста- 
вим ее в виде 


К(ю, і) = кө, ре 909 » = Х(о, 9 +1У(о, #) = 


= У Х,(ө, д + у, У, (©, 8; (3.19) 
= | 


1 


Х = Ксоѕ0», о ае компоненты передаточной 
функции канала по суммарному лучу; 

Х,= Кусоѕ0;, Ү,= КуѕіпӨ; — квадратурные компоненты передаточной 
функции канала по /-му подлучу. 

Поскольку Х(®1Ё) и У(в:Ё) образуются в результате сложения 
большого числа слабо коррелированных случайных слагаемых 
Хоні), (і) с ограниченными дисперсиями, средними значения- 
ми и однородной статистикой, . то в силу центральной предельной 
теоремы теории вероятностей М] Х (оі) и У(о:ѓ) можно при весь- 
ма широких предположениях считать нормальными случайными 
процессами. | 

Эти случайные процессы, а следовательно, и комплексный слу- 
чайный процесс А (ісці) =Х (в1Ё) -1У(®1), вообще говоря, следует 
считать нестационарными. Однако, как показывают эксперимен- 
тальные исследования каналов радиосвязи, в пределах небольших 
интервалов Гот (например, порядка нескольких. минут в кв кана- 
лах) параметры распределения Х и У могут считаться неизменны- 
ми, а сами процессы стационарными (локально-стационарными 


1) Сильно коррелированные слагаемые можно объединить в совместные под- 
лучн. 


119; 


[23]). Случайные изменения во времени на интервале Тест локаль- 

ной стационарности Х и У :(соответственно К=уУ Х2+ У? и 0 = 
У 

= агсіс 70 называют интерференционными (и относительно бы- · 


стрыми) замираниями сигнала, так как они обусловлены сложе- 
нием (интерференцией) большого числа случайных, меняющихся 
во времени, компонент. > 

На интервалах, существенно превышающих Тер, приходится 
считать, что параметры распределений ХУ из-за медленных (часо- 
вых, суточных, годовых) мультипликативных флуктуаций поглоще- 
ния ) не остаются постоянными [15]. Другими словами, отрезки 
длительностью Тет следует трактовать как отдельные состояния 
локально стационарного канала. 

Быстрота изменений во времени комплексного случайного про- 
цесса К (іо, И =К(о, В е! =Х(ой НУ(о, № (при фиксирован- 
ной частоте?) определяется временем автокорреляции тк квадра- 
турных компонент Х(о, К и У(®, Й или шириной усредненного 
энергетического спектра замираний Арам А 1/тк. 

По экспериментальным данным для ионосферной коротковол- 
новой радиосвязи пк=0,1—0,2 с. Для других каналов значения тк 
могут меняться в широких пределах. При исследовании условий 
передачи сигналов в каналах с замираниями существенна не вели- 
чина тк сама по себе, а ее отношение к длительности элемента сиг- 
нала Т 9 или отношение скорости замираний 1/тк к скорости переда- 
чи сигналов 1/Т. Интерференционные замирания называют медлен- 
ными, если тк Г, что справедливо для большинства радиоканалов 
при передаче дискретных сообщений. В этом случае можно счи- 
тать, что Хи У (К и Өк) не меняются на интервале Т — длитель- 
ности элемента сигнала. Если передача идет с очень большими 
скоростями, когда Т/т 0, можно считать, что практически Хи Ү 
остаются неизменными на протяжении многих элементов сигнала. 

Если тк одного порядка с Т и даже меньше, замирания назы- 
вают быстрыми. Что касается времени корреляции средних задер- 
жек сигнала те, фигурирующих в ф-ле (3.17), которые, вообще го- 
воря, также следует считать случайными, то для большинства ка-. 
налов они значительно превосходят время корреляции процеесов 
Х(он?), Ү(о1і). 

Для нахождения одномерных плотностей вероятности Х и Ү (со- 
ответственно К и Өк) рассмотрим два крайних случая, одинаково 


1) Обусловленных не интерференционным эффектом, а изменением условий 
распространения. радиоволн таких, как суточные изменения в состоянии ионо- 
сферы или различие температуры и влажности тропосферы в летнее и зимнее 
время. | 

`2) Которые, в частности, могут быть обусловлены случайными изменениями 
взаимного расположения «элементарных излучателей» рассеивающего объема и 
точки приема сигнала, порождающими допплеровское смещение средней часто- 
ты спектра [53]. 

3) При передаче непрерывных сообщений под Т следует понимать длитель- 
ность импульса, соответствующего котельниковскому отсчету, 
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характерных для различных каналов радиосвязи, когда разности 
времени распространения подлучей Ай достигают значений, суще- 
ственно превышающих период ВЕНЕ частоты сигнала Ол, в 
когда АЇ<« 2л:/ю. б 

В первом случае 9;= —«/ї; 
достигает значений, существенно 
больших 2л, и векторы отдель- 
ных подлучей хаотически занима- 
ют всевозможные положения от- 
носительно ортогональных осей х 
и у (рис. 3.7). При этом матема- 
тические ожидания суммы проек- . 
ций этих векторов на оси: хи у 
близки к нулю: т, лит, АО. По- 
скольку длины векторов в сред- 
нем одинаковы, то интервалы 
разброса проекций векторов при- рис. 37. Образование суммарного 
мерно равны: Аха Ау — И МОЖ- луча сложением многих «подлучей», 
но считать, что дисперсии квад- фазовые сдвиги между которыми мо- 
ратурных компонент равны: с? — гут существенно превышать 2л 
= 02 = — 02, е 

Так как Х и У могут считаться независимыми, то для одномер- 
ного распределения К= У Х?+ У? получаем Иа Рэлея 
(см. (1.119)] 


@ (к) = = ехр е =) (3.20) 


а для фазы Өк=агсіє > равномерное распределение на интер- 


вале —п, +л. Такие замирания, как и каналы, в которых они 
проявляются, называются рэлеевскими. Во многих случаях в са- 
мых различных диапазонах волн можно считать, что, помимо диф- 
фузно отраженных подлучей, в место приема приходит и регуляр- 
ный (незамирающий) луч. В этом случае модуль коэффициента 
передачи канала К= У Х2-+ У? подчиняется обобщенному распре- 
делению Рэлея [см. (1.114)]: 


л, жар: ("к 2) 
вл (К) = с? ехр( 298 ) І | ра 
т? + т? а? ) 
ч 20? 2 а? 2-0, С 1) 


а рада распределена по закону, определяемому выражением 
(1.120). 

В другом крайнем случае, когда ДЇ, <«2л/о, фазовые сдвиги Ө;=—оЛё; с 
ничтожной вероятностью достигают значения 2л, векторы приходящих подлучей 
теперь очень тесно группируются вдоль направления, характеризуемого нулевым 
сдвигом фазы /(рис.. 3.8). 
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В предположении симметричного распреде- 
ления фаз векторов относительно их преиму- 
щественной ориентации математическое ожи- 
дание суммы проекций этих векторов на ось у 
близко к нулю, а на ось х — отлично от нуля: 
ту={), тх5Е0. Флуктуации же проекций век- 
торов по обеим осям относительно центра рас- 
сеивания теперь не равны (Ау=-Ах, рис. 3.8), 


т. е. не равны и их дисперсии: 02. 5207. 


В предположении некоррелированности Х. 
и У!) их совместная плотность в рассматри- 
ваемом случае: 


Рис. 3.8. Образование сум- 
марного луча сложением І (х — тх )? 
многих «подлучей», тесно  ®2(х, И) = рр 


группирующихся вдоль пре- 2105 бү 20% 
имущественного направле- у? 
НИЯ 6% р. о, (3.22) 


Поступая точно так, как в параграфе 1.8, получаем для одномерного рас- 
пределения К= У у? (амплитуд) выражение [23] 


к 2 (к соѕ Ө, — ту у КЗ $112 Ө, 
210 бү - 20% 265 
к кз 4- т2, (22 4- 1)1 (02 — ох)! кту 
АЕ А асаа кі 2), (3.23) 
Ох бү 20% й 2* < 


тде /:(х) — модифицированная функция Бесселя і-го ‘порядка. Распределение 
{3.23) и описываемые им замирания названы трехпараметрическими [23], так 
как они определяются тремя параметрами: тх, А 02, . При УФ = 62-0 из (3.23) 
следует обобщенно-рэлеевское распределение. В наиболее общем случае нор- 
мального распределения процессов Х(%®, Г), Ү(0, Г), когда тхэ2=0; ту=20; 
0% 5-0; 02, 0% получаем так называемое четырехпараметрическое распреде- 
ление амплитуд и фаз сигнала [23], объясняющее известные экспериментальные 
данные при кв. и укв радиосвязи, в частности бимодальное ‚(двухгорбое) распре- 
деление амплитуд. 

При тх=0 и 0% 5602, из :(3.23) можно получить подрэлеевское распреде- 
ление амплитуд [23], которое характеризует более глубокие по сравнению с рэ- 
леевскими замирания амплитуд, отмеченные экспериментально. Предельный слу- 
чай подрэлеевского распределения, описывающего наиболее глубокие замирания 


амплитуд, — это односторонне-нормальное распределение (когда тх=ту = 
=== о, =0), при котором (23] 
И к? \ 
“ ©: ө т) (3.24) 
И 2л 20ү / 


Р 


Условие (3.16) характеризует замирания сигналов, которые 
можно назвать неизбирательными (общими) по частоте. Они вы- 


971) -Что еа возможно обеспечить некоторым поворотом системы коорди- 
нат |7, 23]. 


1202 


=? 


т 


полняются, например, в кв связи при однолучевом приеме, когда 
принятый сигнал формируется областью рассеяния достаточно 
ограниченных размеров. В рассматриваемых условиях, если только 
‚изменением параметров канала можно пренебречь {к(іо, #) = 


= аде '°**], переходная характеристика канала 
8 (6; т) = аб (1 — то) (3.25) 


и отсутствуют искажения формы передаваемых сигналов. 
Иначе обстоит дело, если взаимное запаздывание принимаемых 
компонент сигнала не аса условию 


КИ 
ТА э 55 


Соотношение (3.26) может нарушиться, например, при «многолуче- 
вом» приеме в кв связи, когда области формирования отдельных 
лучей в ионосфере (рис. 3.28) существенно удалены друг от друга 
[15]. При дискретном числе принимаемых лучей и передаче сигна- 
ла (3.11) о сигнал 
М 
5 о-у 5(2— тл) к, (©, Р), (3.27) 
| п=1 | 

где М — число лучей в канале; Кл (№, 1) — реализация передатоз- 
ной функции канала по п-му лучу; тъ — среднее время распрост- 
ранения п-го луча. 
° Невыполнение условия (3.26) означает, что для отдельных ча- 
стотных составляющих сигнала $(1) могут создаваться. различные 
фазовые сдвиги, причем их разность Аф=2 д. ДЕ может существен- 
но превышать 2л. В этом случае имеем дело с так называемыми 
селективными (избирательными по частоте) замираниями сигна- 
ла, при которых искажается форма сигнала $(#) при его прохожде- 
нии через канал. Если также не выполняется и условие 


[ДЕ] <Т, (3.28) 


1421 < ; (3.26) 


то селективный характер замираний сопровождается переходным 
процессом длительностью тпер== Ліљах (В этом случае говорят о ка- 
нале < эхо-сигналами, где Арма». — максимальное время взаимного 
запаздывания лучей в канале, которое может быть сравнимо, а 
также существенно превышать Г). 

Для кв канала, например, максимальное время запаздывания 
лучей сравнимой интенсивности (число которых чаще всего не пре- 
вышает трех) обычно — не более 2—3 мс; в укв каналах эта вели- 
чина может измеряться десятками миллисекунд. Для проводного 
канала длительность переходного процесса тнер примерно обратно 
пропорциональна полосе частот, в пределах которой фазо- -частот- 
ная характеристика канала может считаться линейной, а ампли- 
тудно-частотная постоянной. 

Очевидно, что условие (3.26) скорее нарушается для сложных 
сигналов с большой базой (шумоподобных сигналов), чем для про- 
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стых сигналов с малой базой. Для сигналов с большой базой усло- 
вие (3.26) может не выполняться, в то время как условие (3.28) 
выполнено. Это означает, что селективный характер замираний 
почти не сопровождается эхо-сигналами в канале. 

Для обычных систем дискретной радиосвязи с простыми сигна- 
лами условия (3.26) и (3.28) нарушаются одновременно. В этом 
случае селективный характер замираний сопровождается взаим- 
ным перекрытием посылок (межсимвольной интерференцией). Этим 
резко снижается качество связи при обычных методах приема и 
ограничивается минимально возможная длительность рабочих по- 
сылок (скорость телеграфирования в одном частотном канале), 
выбираемая из соотношения (3.28). 

Методы борьбы с вредными последствиями случайного переход- 
ного процесса в канале будут рассмотрены в гл. 9. Здесь лишь 
заметим, что некоторые из них сво- 
дятся к подстраиваемой (адаптив- 
ной) коррекции характеристик ка- 
нала. 

Во многих каналах кв, укв и оп- 
тической связи сталкиваемся при 
невыполнении условия (3.28) с не- 
прерывной многолучевостью [15], ко- 
гда импульсная переходная харак- 
теристика канала имеет непрерыв- 
Рис. 3.9. Вид амплитудной ха- куо ОВОМУ, ках в лаи 


рактеристики реального канала С Реактивными параметрами. | 
без шумов Амплитудные (нелиней- 


| ные) искажения в канале. 
Амплитудная характеристика канала связи представляет собой за- 
висимость напряжения (или мощности) на выходе канала (экви- 
валентного четырехполюсника) от напряжения (или мощности) на 
его входе. Амплитудные характеристики реального канала всегда 
нелинейны (рис. 3.9). 

‚ В теории связи амплитудную характеристику чаще всего аппро- 
ксимируют полиномом п-й степени 


Ивых == [(Ивх) = а1ивх - ази? -- азиз, .. ч аа, (3.29) 


Ивх, Ивых — Мгновенное значение напряжения соответственно на 
входе и выходе канала; аа... а, — коэффициенты, зависящие от 
формы характеристики. 

_ Совершенно ясно, что искажений сигнала не будет, если соот- 
ношения между напряжениями входа и выхода таковы: 


Ивых. = @1 вх: @1 == СОПЗЇ, ар =0 при #=2, 3, ‚..,й. (3.30 


Строго говоря, условия (3.30) на практике никогда точно не вы- 
полняются. В реальных условиях приходится учитывать и другие 
члены (3.30), которые обусловливают нелинейные искажения сиг- 
нала (трансформацию спектра). Так, в многоканальных системах 
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частотного уплотнения нелинейность (члены 02и2,, ази? и т. д.) вы- 


зывает переходные шумы, поскольку спектральные компоненты 
этих слагаемых могут оказаться в полосе полезного сигнала и нет 
возможности их отфильтровать. | 

Амплитудная характеристика канала связи искривляется из-за 
всякого рода нелинейных элементов аппаратуры канала (радио- 
ламп, транзисторов, нелинейных индуктивностей, емкостей, сопро- 
тивлений и т. п.). Очевидно, что нелинейность канала ограничивает 
максимально возможное неискаженное значение сигнала на выхо- 
де канала. Другими словами, нелинейность амплитудной характе- 
ристики ограничивает динамический диапазон значений передавае- 
мого сигнала. 


Нелинейные параметры канала, как правило, можно считать весьма мед- 
ленно меняющимися во времени, так что их можно измерить и с болыной точ- 
ностью предсказать. Но если характеристика нелинейности ивых=|(ивх) канала 
(четырехполюсника) известна, то, в принципе, существует возможность ее кор- 
рекции путем последовательного подключения четырехполюсника с характери- 
СТИКОЙ 


п" 
к = Г! (изх),› (3.31) 
обратной характеристике [(ивх). 
Практически такие нелинёйные корректоры в достаточно широких диапазо- 
нах изменения амплитуд и частст сигналов — задача трудно выполнимая. 
Следует подчеркнуть, что нелинейные искажения в высокочастотном тракте 
(после модуляции), весьма опасные при использовании амплитудной модуляции 
сигнала, почти не влияют на качество связи при использовании угловой моду- 
ляции ‚(частотной или фазовой). На самом деле в высокочастотном тракте мо- 


дулированный сигнал 
$ (0) = (2) соѕ [оо РФ ()], (3.32) 


оо — средняя частота спектра (несущая). я 
При амплитудной модуляции информация заложена в изменениях огибаю- 
щей (1), при а модуляции — в изменениях фазы Ф(). Обычно выпол- 
0 


А 
няется ави" г. <. —" Е та ширина полосы частот процессов (і) и 
2л 


Ф(2), т. е. полезный спектр сигнала $(#) концентрирован в относительно узкой 
полосе Рь около несущей. 

Если амплитудную характеристику канала элпроксимировать полиномом 
(3.29), то при подаче на его вход сигнала (3.32) выходной сигнал 


87 (2) = ац (1 соз [во -- Ф (81 + аз? (2) соз? [002 + Ф (0) + 
+ аз? (#) соѕ? [во ғ -- Ф (2) + 


Преобразуя степени косинуса по формулам кратных дуг, получаем 


и г? (0) 3 
5 0 |а + . ЕСЕ .. ооз а: 01+ 


А 


Ка + Я Поз [2002 +29 ета +... | соѕ [300і + 


| + ЗФ (2)1 - 

Нелинейность амплитудной характеристики тракта вызывает появление гар- 
моник несущей частоты, а также изменение закона огибающей первой гармони- 
ки (существенное для систем АМ) и углубление модуляции фазы (частоты) на 
высших гармониках, 
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Однако для узкополосного процесса появляющиеся высшие гармонические 
составляющие столь сильно отличаются по занимаемой полосе частот от вход- 
ного сигнала, что в реальных системах они весьма эффективно отфильтровы- 
ваются и, следовательно, не влияют на качество связи. 

В полосе частот сигнала на выходе канала 

С 


3 
5' (#) ‚= Е (№) + ғ} азг® (1) + [3-6 (2) Е .. ) соѕ [о #-- Ф (0)]. 


Отсюда ясио, что при угловой модуляции, когда г(і) =сопѕї (и возможно 
ограничение амплитуды), нелинейность амплитудной характеристики практически 
не искажает сигнала, при амплитудной же модуляции искажение налицо. 


Различными нормами оговариваются допустимые нелинейно- 
сти амплитудных характеристик канала пре передаче по ним сиг- 
налов связи. 


Контрольные вопросы 


1. Какие изменения претерпевает сигнал при передаче по каналу, если не учи- 
тывать аддитивного шума в последнем? Что понимаем под искаженнем 
сигнала? 

2. Как определяется импульсная переходная функция для линейного канала с 
переменными параметрами? Каковы особенности этой характеристики для 
каналов с дискретной многолучевостью? 

З. Чем вызваны нелинейные искажения сигналов в каналах связи и как мож- 
но ослабить их влияние? 

4. Что такое передаточная функция канала с переменными параметрами? Как 
с помощью этой. функции можно определить реакцию канала на гармони- 
ческое воздействие? 

5. При какой переходной характеристике или передаточной функции линейного 
каиала не искажается форма входных сигналов? 

6. Как определяется случайиая передаточная функция радиоканала при «одно- 
лучевом» приеме? 

7. Почему квадратурные компоненты передаточной функции радиоканала мож- 
но с большим основанием считать нормальными случайными процессами? 
8. Какие интерференционные замирания в канале считаются медленными, а 

какие быстрыми? в 

9. Что такое рэлеевские замирания, обобщенно-рэлеевские, трехпараметрические 
и как объяснить физически образование замираний того или иного вида? 

10. Что понимаем под селективными замираниями сигнала, чем они обуслов- 
лены? 

И. Почему при ‘обычных схемах скорость передачи дискретных сообщений по 
многолучевым каналам ограничивается длительностью переходного процесса 
в канале Тпер—Аё тах? 


3.3. АДДИТИВНЫЕ ПОМЕХИ В КАНАЛЕ СВЯЗИ, 
ИХ ФИЗИЧЕСКАЯ ПРИРОДА, КЛАССИФИКАЦИЯ И 
СТАТИСТИКА 


Аддитивные помехи в канале связи вызываются весьма различ- 
ными причинами и могут, принимать самые различные формы, 
индивидуальные реализации которых трудно учесть. Именно. эти 
помехи чаще всего искажают передаваемые сигналы. 

Несмотря на большое разнообразие, аддитивные помехи по их. 
электрической и статистической структуре разделяют на три основ- 
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ных класса: флуктуационные (распределенные по частоте и време- 
ни), сосредоточенные по частоте (гармонические) ‘и м. 
ные во времени (импульсные) помехи. 

Под флуктуационной помехой понимается непрерывный во вре- 
мени случайный процесс (чаще всего стационарный и эргодиче- 
ский) с нормальным распределением мгновенных значений и нуле- 
вым средним. Энергетический спектр такой помехи в пределах ана- 
лизируемой полосы частот Ё полагают равномерным ( помеха типа 
«белого шума»). 

Флуктуационная помеха в каналах связи обусловлена, главным 
образом, внутренними шумами аппаратуры (тепловые шумы, дро- 
бовый эффект в вакуумных лампах и т. п.), воздействием радиоиз- 
лучения солнца и звезд (если оно попадает в полосу сигнала), сум- 
марным сигналом посторонних радиостанций (если они достаточно 
удалены и число их настолько велико, что возникает тенденция к 
нормализации суммарной помехи) ит. д. 

Напомним, что средняя мощность теплового шума в полосе в определяется 
формулой Ръ= 48ГЕ, а энергетический спектр такого шума Сш=4йТ°, где 
в =1,37-10-?3 дж/град — постоянная Больцмана, а Т? — абсолютная температура. 

От флуктуационной помехи принцилиально нельзя избавиться, 
можно лишь попытаться построить систему связи так, чтобы наи- 
лучшим образом ослабить ее. Именно такими вопросами и будем 
интересоваться в дальнейшем. 

Для плотности вероятности о(ит) отрезка флуктуационной поме- 
хи длительности Г, определенной в полосе частот Е, можно полу- 
чить очень удобную формулу. Для этого вспомним, что помеха с 
‚ равномерным энергетическим спектром Сш в полосе частот Ё не- 
коррелирована в сечениях, разнесенных на интервалы, кратные 


Е {см. (1.67)]. Совместная плотность вероятности сечений поме- 


хи по п=2ЕТ отсчетам на интервале Г 


1 үа : 
(0, и»... и) = ( Ура | ехр | — тя у. иї |, 


к= 
где оё= Ры= СР — средняя мощность помехи в полосе частот Ё. 
Или иначе 
| 1 уа 1 
@т(И4, Шә... Ип) | = | ехр|! ——— $ и?ЛЇ |, 3.33 
(Ш Ш... Шт) [== 5 = Уу (299) 


К==1 


тде Лі= 1/2Е — интервал Котельникова. 
Совершая в (3.33) предельный переход при и по- 
лучаем для искомой плотности выражение 


Т 
о(ит) =Кехр | — = м (4, (3.34) 
р 0 
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к (ут), — константа, определяемая из условия 
Уло Ё Е-» о 
нормировки плотности вероятности [29]. 

Из (3.34) видно, что максимальную плотность вероятности 
имеет реализация отрезка флуктуационного шума с заданной 
сштральной плотностью мощности Юш и нулевой энергией: Е = 


== ) и? (1) 224—0. По мере увеличения энергии реализаций отрезка 


Е уменьшается их плотность вероятности. 

Под гармонической помехой понимается аддитивная помеха, 
энергетический спектр которой сосредоточен в сравнительно узкой 
полосе частот, сопоставимой или даже существенно меньшей поло- 
сы частот сигнала. Такая помеха характерна для радиосвязи и ча- 
ще всего обусловлена сигналами посторонних` станций. Это 
означает, что статистические характеристики таких . помех можно 
считать подобными характеристикам полезного сигнала. 

Часто сосредоточенная помеха создается различными промыш: 
ленными установками и обнаруживается не только в радио-, но и 
в каналах дальней проводной связи. 

При проектировании систем связи случайные сосредоточенные 
помехи с уровнем мощности, превышающим пороговое значение 
Рророгї) обычно полагают равномерно распределенными по часто- 
те. Это означает, что вероятность их появления Реп в полосе частот 
Еъ пропорциональна этой полосе и, кроме того, она пропорциональ- 
на среднему числу сосредоточенных помех усп в единичной поло- 
се, зависящему от порогового уровня Рророг Меры борьбы с сосре- 
доточенными помехами — одна из главных задач, решаемая с по- 
мощью специальных блоков (входные избирательные цепи, преоб- 
разователи частоты, УПЧ и т. п.) различных радиоустройств. Спо- 
собность ослабить сосредоточенную помеху на входе решающей 
схемы приемника определяется его избирательностью. Избиратель- 
ность приемных устройств обеспечивается, главным образом узко- 
направленными приемными антеннами (избирательность в прост- 
ранстве) и использованием спектральных отличий сигнала и поме- 
хи (частотная избирательность). Следует подчеркнуть, что воз- 
действие сосредоточенных помех возрастает при увеличении 
нелинейности входных каскадов приемника, поскольку возникаю- 
щие при этом комбинационные частоты (даже если помеха на вхо- 
де приемника непосредственно и не попала в полосу сигнала) мо- 
гут попасть в полезную область частот. Подробно эти виды помех 
рассматриваются в курсе радиоприемных устройств. 

Под импульёными понимаются аддитивные помехи, которые 
представляют собой последовательность импульсов, возбуждаемых 
кратковременными эдс. Эти эдс представляют собой апериодиче- 
ский или колебательный процесс. Длительность одиночной импуль- 


1) Р.оро вообще говоря, различно для разных систем связи и определяется 
так, что при превышении помехой этого порога качество связи резко ухудшается. 
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сной помехи значительно меньше длительности элемента сигнала, 
но она может иметь существенные выбросы. 

В проводной связи импульсные помехи обусловлены чаще всего 
переходными коммутационными шумами, различными наводками, 
в радиосвязи они создаются в основном атмосферными (например, 
гроза) или промышленными источниками. Кратковременные эде 
импульсной помехи характеризуются довольно широким энергети- 
ческим спектром, величина которого, однако, резко падает в об- 
ласти нулевых частот и частот порядка десятков мегагерц. Вот по- 
чему эффективный метод борьбы с импульсными помехами в радио- 
связи — переход ко все более высокочастотным диапазонам, в 
которых энергетический спектр этих помех резко ослаблен. Прак- 
тически в диапазоне кв, тем более укв, импульсные помехи, обус- 
ловленные атмосферными источниками, выражены крайне слабо, 
‚ Моменты появления импульсной помехи обычно считают равно- 
мерно разделенными во времени. Это означает, что с увеличением 
длительности сигнальной ‘посылки Т ^ | 
(времени анализа) растет вероят- `` 
ность Рип попадания такой помехи в 
интервал анализа, кроме того, эта ве- 
роятность пропорциональна среднему р,..з п, схема ШОУ для 
числу импульсных ‘помех в единицу комплексного . подавления. 
времени ул, зависящему от допусти- импульсных и сосредоточен- 
мого порогового уровня помехи. ных помех 

В 1946 г. академиком А. И. Шуки- 
ным была предложена [62] нашедшая широкое применение ‘схема 
для комплексного подавления импульсных и флуктуационных по- 
мех, названная системой ШОУ (широкая полоса, ограничитель, 
узкая полоса) (рис. 3.10). | 

Широкополосный входной блок обеспечивает малое «расплы- 
тие» входной импульсной помехи (длительность переходного про- 
цесса в линейной системе обратно пропорциональна полосе пропу- 
скания), которая затем подвергается нелинейному ограничению 
(выше уровня полезного сигнала). Дополнительная фильтрация 
после ограничения устраняет аддитивную помеху вне полосы 
сигнала: | 

Недостатком схемы ШОУ является то, что наличие нелинейно- 
сти в тракте затрудняет борьбу с сосредоточенной помехой и, кро- 
ме того, может внести определенное искажение сигнала. , 

На сегодня, к сожалению, нет приемного устройства, удовлет- 
ворительно подавляющего комплексную аддитивную помеху. 

Можно отметить частотно-временную дуальность между гармонической и 
импульсной помехами ‘(спектральные характеристики сосредоточенной по спектру 
помехи напоминают временные характеристики импульсной и наоборот). Это 


обстоятельство указывает на то, что меры борьбы с импульсной и сосредоточен- 
ной помехами в приемном устройстве взаимно противоположны. 


Наиболее эффективные методы борьбы с импульсной помехой 
основаны на амплитудном ограничении входного сигнала или на 
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мгновенном запирании приемника на время действия импульсной 
помехи. | 


Пусть входной сигнал приемника подается на двусторонний амплитудный 
ограничитель с амплитудной характеристикой рис. 3.11. 

Если уровень ио выбран выше суммарного напряжения полезного сигнала, . 
сосредоточенной и флуктуационной помехи, то при отсутствии импульсной поме- 
хи схема приемника остается линейной. Если же появляется импульсная помеха 
с уровнем, большим, чем ио, она будет ограничиваться. Таким образом, импульс- 
ная помеха длительности ти со сколь угодно большой амплитудой на входе 
трансформируется в импульс с площадью Ти на выходе схемы (эта площадь 
и определяет мешающее сигналу воздейст- 
вие). Если ти существенно меньше длитель- 
ности элемента сигнала Т, то практически 
мешающее воздействие импульсной помехи 
сводится ограничителем к нулю. Однако в 
реальных условиях уровень ио достигается 
и сосредоточенной помехой, а из-за нели- 
нейного элемента в схеме (ограничитель) 
образуются комбинационные частоты сосре- 
доточенной помехи, которые в дальнейшем 
трудно отфильтровать. Установка ограни- 
чителя после узкополосного фильтра, устра- 
няющего влияние сосредоточенной помехи, 

Рис. 3.11. Амплитудная харак- неэффективна, ибо на выходе такого филь- 

теристика идеального двусто- тра напряжение импульсной помехи расплы- 
роннего ограничителя вается во времени, при этом, естественно 
падает ее амплитуда. 

Метод мгновенного запирания приемника на время действия импульсной по- 
мехи также не лишён недостатков. Во-первых, во время запирания и отпирания 
возникают переходные процессы, снижающие качество приема; во-вторых, сум- 
марное входное колебание (сигнал плюс сосредоточенная и флуктуационная по- 
меха) “оказывается при этом промодулированным импульсами запирания, из-за 
чего появляются дополнительные частотные составляющие, которые могут по- 
пасть в полосу сигнала. 


Чаще всего приемное устройство (а нередко и систему связи в 
целом) строят оптимальным (или близким к оптимальному) по от- 
ношению к неизбежной в канале флуктуационной помехе. Для 
борьбы же с сосредоточенной и импульсной помехами осуществ- 
ляют такое построение приемных устройств, при котором умень- 
шаются вероятности Рен и Рин попадания сосредоточенной и им- 
пульсной помех на решающую схему приемника. Весьма эффек- 
тивными оказываются здесь методы разнесенного приема (см. гл. 
9). Имея в виду сказанное, при последующем изложении будем 
учитывать только аддитивную флуктуационную помеху в канале. 


Контрольные вопросы 


1. Что понимают под аддитивной раи ОА помехой и каковы причины 
ее появления в каналах связи? 

2. Как определяется плотность вероятности отрезка флуктуационной помехи? 

3. Что понимают под аддитивной гармонической (сосредоточенной по спектру) 
помехой и каковы причины ее появления в канале связи? Назовите меры 

_ борьбы с сосредоточенной помехой. 

4. Что понимают под аддитивной импульсной помехой и каковы причины ее 
появления в каналах связи? Назовите меры борьбы с импульсной помехой. 

5, В чем идея приема по схеме ШОУ? 


139. 


3.4. МОДЕЛИ КАНАЛОВ СВЯЗИ И ИХ МАТЕМАТИЧЕСКОЕ 
ОПИСАНИЕ | | 


Выше отмечалось, что с точки. зрения передачи информации на-. 
иболее существенна классификация каналов по характеру сигналов 
на их входе и выходе. В этой связи рассмотрим подробнее наибо- 
лее характерные для связи типы каналов: дискретные, дискретно- 
непрерывные и непрерывные — и способы их описания. 

Дискретный канал. Такой канал математически описан 
полностью, если заданы алфавит кодовых символов на входе 
х:(1=1, 2, 3,.., т) вместе с их вероятностными Р(х;), алфавит ко- 
довых символов х} (ј = 1, 2,..., т’), снимаемых с выхода, количество 
о кодовых символов, пропускаемых в. среднем в единицу времени, 
и значения вероятностей переходов? Р(х,/х:) (= 1, 2, 3, ., т; |= 
= 1, 2, ..., т) т. е. вероятностей того, что на выходе канала появит- 
ся символ х; ‚ если на вход подан символ х.. 


Вероятность совместного события, состоящего в подаче симво- 
ла х; на вход и получении символа х, на выходе, 


Р(хь хз) = Р(х) Р (ых) = Р(х')Р (хих,) (3.35) 


где Р(х’) — безусловная вероятность приема символа х} 
. т и | 
Р(х) = У, Р(х) Р(хух). = (3.36) 


і=] 


Вероятность того, что при появлении на выходе кодового сим- 
вола х; был передан символ х; (так называемая апостериорная 


или послеопытная вероятность), определяется формулой Байеса 


Р(х) Р(х. . 
Р(хцх’) = НИЗА ЕЯ (3.37) 


ру Р(х;) Р (хрухг) 
==] 

Указанные выше вероятности в общем случае зависят от того, 
какие символы передавались и принимались ранее. Заметим, что 
объемы алфавита на входе и выходе канала в общем случае могут 
не совпадать: 2’ 52 т. А5 

Если вероятности перехода Р(ху хі) для каждой пары & ј не 
меняются во времени и не зависят от того, какие символы переда- 
вались и принимались ранее, дискретный канал называют однород- 
ным (стационарным) и без памяти. Если эти вероятности зависят 
от времени, то канал называется неоднородным (нестационарным), 
если же они зависят от того, какие символы передавались и были 
приняты ранее, то канал называют каналом с памятью. Такой ка- 
нал может математически описываться цепью Маркова (см. параг- 


раф 1.2). 
1) Иногда говорят о матрице переходов. 
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С учетом свойств реальных непрерывных линий связи (канала 
в узком смысле), входящих в состав канала передачи дискретных 
сообщений, последний можно, строго говоря, отобразить дискрет- 
ным неоднородным каналом с памятью. Однако часто модель одно- 
родного дискретного канала без памяти (естественно, наиболее 
простой для исследования случай) оказывается вполне приемле- 
мой. Если параметры непрерывного канала считать примерно по- 
стоянными на интервале анализа, а действующую в нем аддитив- 
ную помеху — стационарным случайным процессом, дискретное 
отображение канала на участке В-»>В” (рис. 3.1) оказывается одно- 
родным и без памяти. 

Если в однородном дискретном канале алфавиты на входе 


{х1}, 1=1, 2, 3,.., т, и выходе {х;}, |=1, 2, 3,.., одинаковы (как 
в большинстве дискретных систем связи) и для любой пары [== 
вероятности Р(х; [х:) =ро,` а для пары ј=і Р(х, [х;) =9=1— (т— 


—1) ро, то такой канал называют симметричным каналом без сти- 
рания. Вероятности перехо- 
дов в двоичном симметрич- 
ном канале схематически 
показаны в виде графа на 
рис. 3.12. 

Из каналов, в которых 
алфавиты на входе и выхо- 
де не совпадают, большой 
интерес представляет ка- 
нал, в котором алфавит на 
выходе содержит лишний 
Рис. 3.12. Граф переходов для двоично СИМВОЛ ПО сравнению < ал- 
го симметричного канала фавитом входа (т’'=1 + т). 

| Этот канал называется ка- 
налом со стиранием. | 

Появление дополнитель- 
ного символа х„,, на выхо- 
де можно интерпретировать 
как признак того, что ана- 
лизируемый элемент сигна- 
ла не может быть надежно 
опознан решающей схемой 
ввиду присутствия в непре- 
рывном канале весьма силь- 
ной помехи. Такой допол- 
нительный символ обозна- 

Рис. 3.13. Граф переходов для двоично- . чим знаком ? — «символ во- 

го симметричного канала со стиранием проса», а вероятность пере- 

| хода, при котором появляет- 
ся такой символ, — через ро (см. рис. 3.13). Хотя часть принятой 
КОДОвВОЙ комбинации стирается, но тем не менее при соответствую- 
щем выборе кода и способе обработки в таком канале можно су-. 
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щественно повысить помехоустойчивость. Лишний символ («сти- 
рание») широко используется в системах с обратной связью (см. 
гл. 9). | 

Для двоичного симметричного стационарного канала без памя- 
ти и стирания очень легко определяются вероятности сочетания 
ошибок произвольной кратности. Если обозначить вероятность 
ошибочного приема одиночного символа через ро, то вероятность 
того, что из п возможных 9 символов на приеме зарегистрировано 
ошибочно, определяется формулой Бернулли [7] 


р (9) = Сиро (1 — ро)" *, (3.38) 
где С1 — число сочетаний из п элементов по 4. При ро<'2 из 


(3.38) следует, что с ростом 4 вероятность р(4) уменьшается. 

Таким образом, в рассматриваемом канале наиболее вероят- 
ными являются реализации, в которых все п символов приняты 
безошибочно, причем если про« 1, это имеет место независимо от 
длины цепочки символов #. 

В дискретных каналах, помимо ошибочного приема символов и 
стираний, возможна еще одна разновидность искажений, связан- 
ная с нарушением взаимного тактового синхронизма (системы син- 
хронизации) переданных и принятых символов. Именно, если на 
приеме при работе решающей схемы за начало цепочки будет при- 
нят момент времени, опережающий действительный момент при- 
хода символов, То будет зарегистрирован ряд лишних символов. 
Если же за начало будет принят запаздывающий относительно дей- 
ствительного момент времени, то ряд переданных символов выпа- 
дает. 

Проблемы тактовой синхронизации изучаются в специальных 
курсах. В дальнейшем при анализе дискретных систем связи и ка- 
налов будем прелполагать тактовую синхронизацию идеальной. 

Количество символов 9, передаваемых в среднем по дискретно- 
му каналу, чаще всего устанавливается с учетом ширины полосы 
пропускания Ёк непрерывного канала, который является составной 
частью дискретного. . 

Согласно теореме Котельникова непрерывный сигнал длительности Т с по- 
лосой частот 96—ЁР„ описывается 2Е»„Т отсчетами, т. е. за 1 с — 2ЁЕь отсчетами, 
а.за | с в полосе шириной | Гц — двумя отсчетами. Отсюда часто делают 
вывод, что если передается дискретный двоичный сигнал (каждый .его отсчет 
принимает лишь 2 значения), то в |! с в полосе 1 Гц нельзя передать больше 
чем 2 импульса, т. е. о=2Ек символов в секунду (так называемый предел . 
Найквиста). Следует, однако, заметить, что при дискретных сигналах и отсут- 
ствии неконтролируемых искажений существует принципиальная возможность 
по правильно принятым символам точно *) предсказать переходный процесс в 
непрерывном канале, а затем учесть его :(вычитанием предсказанного последей- 
ствия канала) при приеме последующих символов [23]. Это обстоятельство поз- 
воляет в канале без шумов полностью устранить межсимвольные влияния И, 
в принципе, снять ограничения, вводимые пределом Найквиста. Однако практи- 


ческая реализация дискретных систем связи, работающих со скоростью о>2Ёк 
символов в секунду является нелегкой задачей. 


1) В пределах, разумеется, инженерной реализуемости. 
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Дискретно-непрерывный канал. Будем для опреде- 
ленности считать, что на вход дискретно-непрерывного канала по- 
даются дискретные символы фь а є выхода снимаются элементы 
непрерывных колебаний 2(!). Таким, в частности, является канал. 
связи на участке выход кодера передатчика — вход демодулятора 
приемника (В —4 на рис. 3.1). Полунепрерывный канал определен 
полностью, если заданы алфавит кодовых символов на входе (1= 
=], 2,..., тп) вместе с их априорными вероятностями Р(6:), коли- 
чество о кодовых символов, подаваемых в среднем в единицу вре- 
мени на вход канала, и ‘плотности переходных вероятностей 
@(2/6:) (і=1, 2, ..., т) того, что на выходе канала появится эле- 
мент колебания 2(#), если на вход подан символ 6:. 

Согласно формуле Байеса определим апостериорные вероятно- 
сти того, что при заданном элементе принятого колебания 2(1): 
был передан символ 0;: 


__ р (61) о (2/61) | 
Р(Бцд) = 20001290, (3.39) 
0(2) = У р(0:) 002/0.) — плотность вероятности элемента сигнала 


і=1 

2(1). Плотность 0(2/0:) определяется п-мерной плотностью сечений 
элемента 2(#) [если считать 2({) дискретным во времени]. В пре- 
деле при и—- со для канала с аддитивным флуктуационным шумом 
и(Е) и постоянными параметрами плотность 0(2/6;) с учетом (3.34} 
определяется формулой 


И: 
о(20) = Кехр 21 | [2()—8' (60244 


где $'(6;) =2(1)—и(Т) — принимаемый на интервале.Т сигнал при 
передаче символа 6; [канального сигнала 5+(#)=3(6:)]: Сш — спек- 
тральная плотность мощности шума. 

Если плотности вероятности о (2/5;) для любого сочетания 2(#); 
р:(1) остаются постоянными во времени и не зависят от того, ка- 
кие символы и элементы 2({) фиксировались ранее, то полунепре- 
рывный канал называется однородным (стационарным) и без па- 
мяти. Если же эти плотности вероятности зависят от времени, то 
канал неоднородный (нестационарный), если же они зависят от 
предыдущих символов, то канал обладает памятью. Ясно, что свой- 
ства плотностей перехода определяются свойствами непрерывной 
части дискретно-непрерывного канала. Хотя реальные каналы ча- 
сто приходится считать неоднородными и с памятью, модель ста- 
ционарного дискретно-непрерывного канала без памяти оказыва- 
ется вполне приемлемой для анализа работы многих реальных ка- 
налов. Сигнал 2(+) при задании дискретно-непрерывного канала, 
вообще говоря, может быть произвольным, однако из физических 
соображений среднюю мощность такого сигнала считают ограни- 
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ченной. Конкретное представление 2(1) зависит от характера не- 
прерывной части рассматриваемого канала (см. ниже). , 

Непрерывный канал. Как отмечалось выше, непрерывный 
канал наиболее характерен для всех систем связи. Можно выде- 
лить несколько моделей непрерывных каналов, которые в той или 
иной степени приемлемы при анализе реальных систем. 

а) Идеальный канал, в котором отсутствуют помехи, а сигналы 
входа и выхода связаны регулярными соотношениями. Математи- 
чески такой канал полностью описан, если задана связь входного 
5(1) и выходного 5’(1) сигналов, а также некоторые ограничения 
наложены на входной сигнал и канал связи: полоса частот Ёь, до- 
пустимая пиковая Рик или средняя Ре мощность передаваемых си- 
гналов. Эти ограничения характерны для всех непрерывных кана- 
лов связи, поэтому их нигде не будем оговаривать дополнительно. 
К идеальному каналу иногда приближаются некоторые системы 
проводной связи, однако в целом эта модель мало соответствует 
реальным условиям. р 

6) Гауссов канал, в котором реализация принимаемого колеба- 
ния 2(1) является суммой неискаженного переданного сигнала $(1) 
и реализации нормального флуктуационного стационарного шума 
и(і) с нулевым средним: 


2(1) = (В 5[2—т (21-и (0. (3.40) 


Сигнал 5(#), время распространения (1) и множитель #(1) изве- 
стны в месте приема. Для узкополосных сигналов, все компоненты 
которых при прохождении через канал подвергаются одинаковым 
фазовым сдвигам 6», вместо (3.40) с учетом (3.8) можно написать 


2 (Е) = Есоѕ 0, $ (1) — А ѕіп Ө, 5 (о (2). (3.41). 


Гауссов канал задается корреляционной функцией или энерге- 
тическим спектром шума '0({) (среднее значение шума предпола- 
тается нулевым). К гауссовому каналу приближаются многие ка- 
налы проводной связи, а также однолучевые радиоканалы без за- 
мираний и с медленными замираниями, позволяющими надежно 
предсказать значения параметров то ё и Өк на длительное время. 

в) Гауссов канал с неопределенной фазой сигнала, т. е. в (3.41) 
фаза Ө; в месте приема считается неизвестной или случайной. По- 
мимо знания корреляционной функции шума, здесь надо задать 
статистику изменений фазы Өк. Эта модель приемлема для мно- 
гих каналов проводной и радиосвязи с флуктуациями!) фазы сиг- 
налов. 

г) Однолучевой гауссов канал с замираниями (флуктуациями 
амплитуд и фаз сигнала), когда в (3.41) как множитель № (ампли- 
туда), так и фаза Өх считаются случайными в месте приема. 


1) Они чаще всего ‘вызваны изменением свойств среды между пунктами свя- 
зи температура, давление, состояние ионосферы и т. п.) и фазовой нестабиль- 
ностью опорных генераторов. 
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Иными словами, случайными считаются квадратурные компо- 
ненты: 


Х = Ксоз60,;; У = КзіпӨ,. 


При изменении квадратурных компонент Х(?), У(1) во времени 
спектр принимаемого колебания 


20 = Хз +У(05(0 +00 (3.42) 


даже при отсутствии аддитивного шума ((1)=0 шире спектра пе- 
реданного сигнала 5(1). Поэтому модель (3.42) можно также на- 
звать моделью канала с рассеянием (энергии) по частоте и гаус- 
совым шумом. | 

Как отмечалось раньше, процессы Х(Ё), У(Ё) можно во многих 
случаях считать некоррелированными, нормальными и стационар- 
ными, но в общем случае с различными дисперсиями 0%, 0$ и раз- 


личными средними тх, Му. При этом процесс (3.42) тоже гауссов, 
но в общем случае нестационарный. В указанных условиях модель 
канала (3.42) можно назвать обобщенно-гауссовой (или четырех- 
параметрической в рамках одномерных распределений [23]). 

Обобщенно-гауссова модель канала задана полностью, если, по- 
мимо корреляционной функции шума 0(#), заданы коэффициент 
корреляций квадратурных компонент Рх (т) = Ау (т) = (т) и четы- 
ре параметра 04, 02, тх, ту. Частным случаем обобщенно-гаус- 
совой модели канала является обобщенно-рэлеевский канал, ког- 
да 02, 02= о?, и рэлеевский канал, когда 0%=02 ==02 и Тх= 
= Ту =0. Модель однолучевого гауссова канала с замираниями ох- 
ватывает большую часть существующих каналов радиосвязи в са- 
мых различных диапазонах волн, а также некоторые каналы про- 
водной связи со случайными изменениями параметров. 

д) Линейный канал с рассеянием энергии во времени (из-за 
переходного процесса) и частоте и гауссовым шумом. Воспользо- 
вавшись интегралом Дюамеля, можно в таком канале реализацию 
выходного колебаний 2(1) выразить через реализацию входного 
сигнала $(1) и А характеристику канала < (&, т): 


2(#) = ја (6 т) 5(7—т) ати (0). (3.43) 


Эта модель достаточно универсальна как для каналов проводной, 
так и радиосвязи. Часто рассеянию во времени канала можно при- 
писать дискретный характер (модель многолучевого канала) и вме- 
сто (3.43) пользоваться представлением 


М 
0 = У хо 0—7) (о 0360—70) (0, 849) 
п=1 


‚где М — число лучей в канале; хп(о; #), Уп(®; Г) — квадратурные 
компоненты передаточной ‘функции канала для п-го луча. 
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Канал с рассеянием во времени и частоте задан полностью, ес- 
ли, помимо корреляционной функции шума 0(1), задана стати- 
стика переходной характеристики канала С (1, т) (или передаточ- 
ной функции АК(іо, #) или статистика квадратурных компонент 
Хи, (в, і), Үл(о, і) по всем лучам. Для рассматриваемых каналов 
обобщенно-гауссову модель можно считать достаточно общей. Мо- . 
дель многолучевого канала с замираниями охватывает значитель- 
ную часть каналов связи в различных диапазонах волн. Часто в 
таких каналах можно пренебречь зависимостью (1, т) или квад- 
ратурных компонент хи (о, Е), у» (в, Г) от момента наблюдения &, 
т. е. можно учитывать лишь рассеяние энергии сигнала во времени. 

е) Каналы с комплексной аддитивной помехой (флуктуацион- 
ной, сосредоточенной, импульсной) с постоянными параметрами, не- 
определенной фазой и замираниями. 

Их полное описание требует задания вероятностных характери- 
стик всех компонент аддитивного шума, а также параметров ка- 
нала. Эти модели наиболее полно описывают реальные жаналы свя- 
зи, однако редко используются в анализе ввиду их сложности. 

Во всех приведенных моделях непрерывных каналов входные си- 
гналы могут быть случайными функциями времени. При этом для 
описания канала требуется задание их плотностей вероятностей 
или, если они случайны лишь по одному или нескольким дискрет- 
ным параметрам, задание априорных вероятностей этих парамет- 
ров, совпадающих с априорными вероятностями символов, кото- 
рым они соответствуют. 

Непрерывный канал называется стационарным и без памяти, 
если определяющие его вероятностные характеристики не меняют- 
ся во времени, а плотности вероятностей переходов %(2/5) не зави- 
сят от. элементов переданных и принятых сигналов, предшествую: 
щих анализируемым. В каналах с медленными замираниями кана- 
лу приходится приписывать память на интервале тк времени кор- 
реляции квадратурных компонент Х, У, ибо условия приема отдель- 
ных элементов колебания 2(+) на этом интервале оказываются вза- 
имосвязанными, хотя наличие аддитивного «белого шума» в кана- 
ле приводит к некоторой их декорреляции. 


Контрольные вопросы 


1. Как математически описывается дискретный канал. Как связаны апостериор- 
ные вероятности передачи символов и вероятности переходов в таком ка- 
нале? 

· Как определяется стационарный симметричный дискретный канал без памяти? 

. Что такое дискретный канал со стиранием символов? 

. Как определяются вероятности ошибок произвольной кратности дп (п — 
число символов цепочки) в симметричном стационарном двоичном канале без 
памяти и стираний? 

5. Как математически описывается дискретно-непрерывный канал? Как связаны 
апостериорные вероятности и плотности вероятностей переходов в таком 

канале? 

6. Какие модели непрерывных каналов Вы | знаете и как они описываются ма- 
тематически? 


Ф су М 
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3.5. ПРОХОЖДЕНИЕ СЛУЧАЙНЫХ ВОЗДЕЙСТВИЙ 
ЧЕРЕЗ КАНАЛ СВЯЗИ И ЕГО ЗВЕНЬЯ 


В задачах анализа систем связи нередко приходится рассмат- 
ривать прохождение (преобразование) как детерминированных, так 
и случайных воздействий через различные каналы связи и их от- 
дельные звенья (четырехполюсники) с заданными характеристика- ` 
ми. При этом основной интерес представляют ситуации, когда как 
воздействие, так и отклик являются непрерывными функциями, а 
исследуемая система динамическая. 


Исследование преобразований случайных процессов при их про- 
хождении через динамические системы (как с регулярными, так и 
со случайно меняющимися параметрами) связано с решением за- 
дач двух типов: | | 

1. По данной корреляционной функции (энергетическому спек- 
тру) входного воздействия Х(Ё) найти корреляционную функцию · 
(энергетический спектр) отклика У(Ё) на выходе динамической си- 
стемы, заданной ее характеристиками. 


2. Зная многомерные распределения входного воздействия Х(#). 
найти многомерные распределения отклика У({} на выходе задан- 
ной динамической системы. 

_ Вторая из указанных задач является более общей, из ее реше- 
ния, очевидно, может быть получено решение и первой задачи. Од- 
нако в дальнейшем в основном ограничимся рассмотрением мето- 
дов решения первой задачи, лишь указав возможные пути решения 
второй, более сложной задачи. 

Сначала рассмотрим прохождение случайных воздействий через 
линейные динамические системы самого общего вида со случай- 
но меняющимися параметрами. Частными видами линейных дина- 
мических систем являются системы с постоянными параметрами 
(стационарные динамические системы) и системы < регулярными 
переменными параметрами (параметрические системы). 

Затем рассмотрим прохождения случайных воздействий через 
нелинейные безынерционные системы с постоянными параметрами. 
Заметим, что динамические системы с меняющимися параметрами 
можно характеризовать средней скоростью их изменения. 

Прохождение случайных воздействий через ли- 
нейные системы. Исчерпывающей характеристикой линейного 
четырехполюсника в общем виде (со ‘случайно меняющимися па- 
раметрами) является случайная импульсная переходная функция 
двух аргументов ‚С (1 т), реализация которой &(1, т) дана на рис. 
3.4. С импульсной функцией У( т) связана случайная комплекс- 
ная передаточная функция системы 


К(іо, В = | С (1, те‘ °*ат. (3.45) 


138 


11реобразование Фурье, обратное (3.45), определяет случайную им- 
пульсную переходную характеристику 


= к о, ђе а. (3.45а) 


Отклик системы с импульсной переходной характеристикой У(1, т) 
на воздействие Х(і) определяется интегралом свертки (интегра- 
лом Дюамеля, см. (3.6) ] 


У (д = {66 5) Х (тат. 
С учетом условия физической реализуемости можно написать 


2. 
Ү (2) = | 1) Х (1—7) ат. (3.46) 
0 


Заметим, что (3.46) определяет реакцию линейной системы (че- 
- тырехполюсника) с последействием в момент времени ї как ‹ум- 
му значений входного воздействия Х(1) в предшествующие момен- 
ты времени, умноженные на весовой коэффициент {С (Е т). Отсюда 
следует, что если система регулярна [С (Ё т) = =8 (1, т), Где (1, т 
детерминированная функция], а входное воздействие представляет 
собой нормальный процесс, то и отклик системы — нормальный 
процесс, однако в общем случае нестационарный даже при стацио- 
нарном воздействии Х (1). 

Произвольный случайный процесс Х(#) можно записать как 


сумму центрированного процесса Х ( і) и его математического :ожи- 


дания тх(1): Х(Ё) = тх (2) + (1). Аналогично представляется и им- 
пульсная переходная характеристика произвольной линейной кис- 
темы со случайными лараметрами: 


бу = 00 9-00 т), (3.47) 
где 0 (і, т) = 0 (2, т). 
Передаточная функция произвольной линейной системы также мо- 
жет быть представлена в виде суммы центрированной части и ма- 
о 
тематического ожидания: К(іо, #) = К(іо, і) +к(іо, ?). 
С учетом сказанного отклик произвольной линейной системы с 


характеристикой б (#, т) или К (10, і) на произвольное воздействие 
Х(Е) может быть определен суммой четырех компонент (рис. 3.14): 


УИ =У, ()- У ОУ (9 +Ү, 0), (3.48) 


тде 7,(1) — отклик детерминированной системы с характеристикой 

З(Ь т) или к(іо, і) на детерминированное же воздействие тх(#); 

72(1) — отклик детерминированной системы с характеристикой 
о 

а({, т) или к(іо, і) на центрированное воздействие Х(ї); Уз(1) — 
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о 
отклик системы с центрированной характеристикой С (1, т) на де-. 


терминированное воздействие тх (1); Ү.(1) — отклик системы с 
центрированной характеристикой 0( т) на центрированное же воз- 
д) ‚действие Х (2). 


Поскольку детерминирован- 
| о Е ные и флуктуационные части 
любого случайного процесса 
статистически независимы, то 
в предположении отсутствия 
связи между входным воздей- 
ствием ‘и свойствами канала 
(системы) легко убедиться в 
том, что слагаемые 74(1), 
Ү(1), Үз(і), УИ между со- 
бой статистически независимы. 
Это означает, что корреляци- 
онная функция или энергетиче- 
ский спектр процесса Ү(ѓ) мо- 
жно найти суммированием кор- 
реляционных функций или спе- 
ктров слагаемых (3.48). 

Рис. 3.14. Прохождения случайных воз- Определим корреляцион- 
действий через линейную систему со ную фуннцию отклика У (#) 


случайно меняющимися параметрами: а 


ставление четырьмя параллельными вет- НОЙ характеристикой С (1 т) 
ВЯМИ 2 
на центрированное воздейст- 


4 | вие Х(1) - 


Ву. (1, б) =У. 7. (1) У. (65) (5) = А А а (Ё т1) С (Ь, тз) Х (1— т) х 


х Х( =) ат йт, = 


— 


| {6 (А т) б (6—7) В, (Ё — ть 1—7) ат то. 


8—8 


(3.49) 


Из (3.49) можно заметить, что корреляционная функция (со- 
ответственно энергетический спектр) процесса на выходе линейной 
системы не зависит от распределения входного процесса, а зави- 
сит лишь от его корреляционной функции (энергетического спек- 
тра). ;‹ 

Введем новые переменные: їі, —т:= 11; -—т2=0ә. Тогда 


В, (А, 25) = | (оц, 1 —11)6 (Ёз, 5—2) Вх (и: у) у, ау». (8.50) 
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При стационарном входном воздействии 
со аа аа сени” < у 
В; (Ё, 2) == | | а (Ё, і — и) С (2, 1 — уз) В; (й — у) а ауз. (3.51) 
— оо — со 
Из этого соотношения следует, что на выходе линейной системы с 
переменными параметрами отклик нестационарен даже при ста- 


ционарном входном воздействии. 
‚ Воспользовавшись обратным проч Фурье можно 


на писать: 


СО а уб (ъъ) = | | Ко л) К(іо Б)е % (7) х 
х е! @з (11—11) ау а. 


Подставив это соотношение в (3. 51) и сделав замену переменной 
и1—2=2, получим 


В, (0) =| [| [ {Каіол) Ко) В, (е9 әнә 


хага! аһ а. (3.52 
Поскольку энергетический спектр входного воздей СТВИЯ 


а, (о) = | В, (2) е * 42, 


( е і у» (о, Ро») Дуо — 0 (о; -- Фә) [см. (1 .59)}, 


— о 
то после интегрирования (3.52) по 2 и у2 имеем 
а ЗВЕНЕ 


ЮВ {А А) = | | Ќ(і од) К (о) е (98) С, (о) 6 (вл - о) аһ аһ. 


— 60 — 00 


Интегрируя теперь по ў, с учетом фильтрующего свойства ё-функ- 
ции и обозначая =}, БВ = т, Ё, = і, имеем 


В, (1+7) = | К(—1® 9 К(іо #4т)е 0 (в) 4. (3.53) 


— 0 


о о 
Величину К (—1, і) К(іо, Г+т) называют функцией корреляции 
системы (канала) со случайно меняющимися параметрами. Обо- 
значим ее через Вь(ў, 2, т). Тогда 


В, (Е = ( В, (р, 2, т) 0, (о)е °* др. (3.54) 
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Корреляционную функцию отклика Үз(ѓ) можно определить анало- 
гичной формулой, если под |@х (о) аан характеристику 


509) 
С, (6) = па а 


где Эт (0) — модуль по Фурье спектральной плотности сигнала 
тх(#. 

Корреляционную функцию отклика У.(#) детерминированной 
линейной системы с характеристикой 2 (і, т) на стационарное слу- 


чайное воздействие Х(:) можно определить формулой, аналогич- 
ной (3.54), если под Вк(|, Ь т) понимать характеристику 

В, (ћ Ё, т) = к(—іо, Эк, #+4- 7). (3.56) 

Если передаточная функция детерминированной системы к (іо, 

ѓ) не зависит от частоты (системы без последействия, например, 


различные безынерционные параметрические системы с чисто ак- 
тивными элементами) и равна к(?), то 


В, (+ т) =к(Вк (Е т) [6х (в) ет = к (1) к (Е- т) В, (т). (3.97) 


(3.55) 


Если. у системы параметры не меняются во времени, т. е. 
к (10, Е) =к(іфю), 


то _. 
В: = {к (—і о) к (19) С, (о)е ° "аў. (3.58) 
Очевидно, что в этом случае энергетический спектр отклика 
Су (о) = к (о) С, (в), (3.59) 
так как квадрат модуля коэффициента передачи системы 
к? (о) = к(—іо) к (і о). (3.60) 


Таким образом, энергетический спектр отклика линейной систе- 
мы с постоянными параметрами на стационарное входное воздей- 
ствие инвариантен относительно фазо-частотной характеристики 
системы. 

Корреляционную функцию отклика Ү.(2) детеминированной ли- 
нейной системы с характеристикой 2(р т) на детерминированное 


воздействие тх(Ё) можно определить из (3.54), если учесть соот- 
ношения (3.56) и (3. ый 


4, 


В, (1+7) = (« (10 кб, 2) 29000 (361) 
| Если параметры системы не меняются во времени, 
к 
в.в ее (8.62) 


— 9% 
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а энергетический спектр выхода 


52 (©) 
б, (в) = (0) е0. (3.63) 


Для амплитудных спектров входа и выхода в этом случае полу- 
чаем из (3.63) известное соотношение [2] 


5, (0) =^(9) 5, (6). ^^ 6.64 


Рассмотрим частный класс линейных систем со случайными параметрами, 
у которых передаточная функция не зависит от времени (например, многолу- 
чевые каналы с медленными замираниями): 


Кио, = (іо). (3.65) 


Заметим, что такой передаточной функции соответствует импульсная пере- 
ходная характеристика, зависящая лишь от одной переменной [см. (3.45а)]: 


с 
о о о 
(2, я) = } Кио) с!" ар= ё (а). (3.66) 
-—— 00 * 
Корреляционная функция такой системы не зависит от времени: 


В, (о) = (іо) (іо), (3.67) 


а для корреляционной функции выхода при стационарном воздействии можно 
написать 


со 


Ву, (х) = | В, (6) Ох (в) в! 9%: тар. (3.68) 


Такой корреляционной функции соответствует энергетический «спектр 


о о о 
бу, (&) = | Ву (т) КЭ ат = |] | В, (1) @х (0) е! (@1—®) т у 
— < —— 00 —® 


хаһат= | В.(о) бх (о) 8 (1 — 6) аһ = В, (9) Ох (6). 


Таким образом, для рассматриваемого класса систем энергетический спектр 
выходного сигнала определяется произведением энергетического спектра .вход- 
ного сигнала и корреляционной функции системы. 

Теперь рассмотрим другой интересный частный класс линейных систем со 
случайными параметрами, у которых передаточная функция не зависит от’ ча- 
стоты (например, однолучевые каналы к гладкими замираниями или проводные 
каналы со случайными изменениями усиления) К(1®, Г) =К(і). Такой переда- 
точной функции соответствует импульсная переходная характеристика 


бт = | ко) е! += К(08 (т), 


а реакция системы на воздействие Х(Ё) 


У (В = К 5009 Хт) ат КОХ). (3.69) 
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Таким образом, группа рассматриваемых линейных систем относится к клас- 
су безынерционных. Корреляционная функция для такой стационарной системы 


В, = КК), | (3.10) 


а корреляционная функция выхода при стационарном входе 


Ву, (т) = | В.т) 6х (о) ее" 47 = В, (к) Вх (0), (3.71) 


- 


т. е; определяется произведением корреляционных функций входа и канала. 

Обратим внимание на то, что результат (3.71} эквивалентен результату, 
полученному при амплитудной модуляции переносчика с корреляционной функ- 
цией Вх (т) случайным процессом с корреляционной функцией Вк (т). 

Касаясь задачи нахождения распределения вероятностей откли- 
ка линейной системы при произвольном случайном воздействии, за- 
метим, что она оказывается весьма сложной в общем случае даже 
при нахождении одномерного распределения. Отметим, однако, не- 
которую общую тенденцию, присущую узкополосным линейным 
системам. 

Если полоса частот Ре, занимаемая входным сигналом Х(Ё), 
много шире, чем полоса пропускания данной линейной системы 
Ев, то распределение выходного процесса имеет тенденцию прибли- 
жаться к нормальному. Сказанное непосредственно следует из 
центральной предельной теоремы теории вероятностей, в силу кото-. 
рой распределение суммы большого числа слабозависимых слу- 
чайных величин с ростом числа слагаемых стремится к нормально- 
му закону [7,29]. 

На самом деле, процесс У(1) на выходе линейной системы мож- 
но с учетом (3.46) приближенно представить в виде суммы: 


У (9 = УС Ат) Х (ЕА) Лт, (3.72) 
(Ё) 
где шаг квантования по т Ат2> 1/2. 

Если ширина энергетического спектра входного процесса Ё, до- 
статочно велика по сравнению с Рь, то время корреляции тк этого 
процесса много меньше промежутка времени Лт. Следовательно, в 
этом случае всякие две случайные величины Х(1-—ААт) и Х(1-—Ат) 
как сечения процесса Х({) можно считать практически независимы- 
ми и к сумме (3.72) можно применить центральную предельную 
теорему. 

Поскольку произведение эффективной ширины Ё, спектра слу- 
чайного процесса Х(?) на его время корреляции тк имеет порядок 
единицы, то условие, при котором существует тенденция к нор- 
мализации выходного процесса, может быть записано в виде 


«Ат или Е, «Е,. (3.73) 


Таким образом, для нормализации выходного процесса необхо- 
димо, чтобы полоса пропускания линейной системы была много 
уже, чем эффективная ширина энергетического спектра входного 
воздействия Х (2). 
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Весьма просто определяется распределение процесса на выходе 
линейных систем без последействия. На самом деле вход и ВЫХОД 
таких систем связаны зависимостью вида 


У =КкК(Х(. 
Если К(1) — регулярная функция, то ввиду взаимооднозначной 


связи Х (1) и 7(2) имеет место следующее соотношение между одно- 
мерными распределениями входного и выходного процессов: 


] ] х е 
== —_001(9/К), 3,74 
ду Кр их 


ах 


Если К(1Г) — функция случайная, то распределение У(#) находит- 
ся как распределение произведения случайных процессов. 

Рассмотрим теперь некоторые примеры расчета · прохождения 
случайных воздействий через линейные системы. 


а. Синхронный детектор (детерминированная линейная система с постоянными 
параметрами). 
Пусть входной сигнал детектора представляет собой аддитивную смесь АМ 
сигнала и флуктуационного шума: 


Х (6 = 00 [1-х (Р)] соѕ во Ё - Хр (1 соѕ оо? Уп (В зіп оо, (3.75) 


где Фо — несущая частота; х(Ё) — модулирующий сигнал с нулевым средним зна- 
чением; Хъ (і), Уп(Р) — квадратурные компоненты шума, у которых: т=п, =0, 
В „= (т) =В,= (т) =В(т), а энергетический спектр равномерен и ограничен по- 
лосой Ре частот сигнала х({). 

Опорное напряжение, подаваемое на детектор, 


к (Е) = а соѕ (во Ё-- Фо) = 4605 Фо СО5 Фо { — а 5іп Фо т Фо, (3.76) 


Фо — расстройка по фазе. 
Колебание на выходе перемножителя „У(1) = Х(2)к(1) имеет математическое 
ожидание 


о, (0) = о (0)! 


ту (2) = ао [1 тх (1)] соз оо? соѕ (во Ё - Фо) (3.77) 
и корреляционную функцию 
Ву (11, №5) = а?В (т) соѕ @от 0$ (001, -- Фо) соѕ (®о ѓо - Фо). ‚ (3.78) 
Одномерное распределение процесса У(1) | 
а (9 — ту (03 
ЕЙ Р |. и (3.79) 


Подав сигнал У(Г) на вход идеального ФНЧ с граничной частотой Ё, и коэф- 
фициентом передачи кнч, имеем для сигнала на выходе синхронного детектора 


Уня (1) = а, соѕ Фо Оо [1 + тх (0)] - Кың > [Хр (2) соѕ Фо - Уп (2) ѕіп Фо]. (3.80) 


Математическое ожидание сигнала (3.80) равно сигнальной составляющей: 


Куч 
у (2) = ‚ Сен Оо [1 + тх (2)], 
а постоянная составляющая 


— — К 
Ра (0) =ту (0) = Я а соѕ Фо №. (3.81) 
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< 


Средняя мощность переменной сигнальной составляющей выходного продукта 
при синхронном детектировании АМ сигнала 


2 1? 
о ТС 
Ре вых = еа (1) — Ун (2) р? = соз? Фо И т?д? (1). 


„Корреляционная функция для Унч(Е) определяется корреляционной функ- 
цией шумовой составляющей. на выходе ФН 


Ву (т) = В (т) кн 


нч д 


Средняя мощность шума на выходе синхронного детектора 
2 


а 
Ри вых == Ву (0) = В (0) КЗ а Р 


Следовательно, отношение сигнал/шум на выходе 
Г 


р соѕ? фо т2х2 (2) (2 
Е) ннн (3.82) 
Риш /вых В (0) 
На входе же детектора средняя мощность сигнальной составляющей 
В и? 
Ревх = > ПЕ тх (Ор = 2-1 + ий (0)], 
р / в то время как средняя мощность шумовой с составля- 
ющей 
Ри вх == В (0). (3.83) 
х) б = 40) Следовательно, отношение «сигнал/шум» на входе 
; 2 
2) 05 Р 
2%} = 1 +- 229 (9]. (3.84) 
Е вх 28В (0) 


Рис. 3.15. Линейный че- 
тырехполюсник с посто- Сравнивая (3.84) и (3.82) видим, что при синхрон: 
янными параметрами’ в ном детектировании АМ сигнала отношение «сиг- 
виде одиночного колеба- нал/шум» на выходе детектора растет пропорцио- 
тельного контура нально этому отношению на его входе. 

б. Одиночный последовательный колебательный . 
контур с постоянными параметрами, Л, І, С (рис. 3.15). Это инерционная де- 
терминированная линейная система «с Вит параметрами. 


Коэффициент передачи контура к(іо) = а ере 1/ УТС — 

| 1— =: аас 

А 0 Е 60 

резонансная частота; «а=1/0=ВУ СЛ, — затухание контура. 
Квадрат амплитудно-частотной характеристики 


2 
‚ 00 


4 [2 + (© — ©)?] 


К? (о) == 
В = 2/0 — коэффициент затухания. 

Пусть Х (1) является «белым шумом» с энергетическим спектром Сш, тогда 
энергетический спектр процесса на выходе контура 


Сш @2 
о, (3.85) 
41+ (9—90) 
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а его корреляционная функция 


со 
а 
Ву (т) =| Ву (©), соз отар == 8 обе В І" соз (оо т). (3.86) 
о, 
Коэффициент корреляции выходного процесса 


Ву (т) =е7 ВІ соѕ (бот). 


в. Идеальная длинная линия с регулярно меняющейся во времени задержкой 
А(7) (детерминированная линейная система с переменными параметрами). 
Выход связан со входом соотношением 


У (1) =ах [| —А (2)]. (3. 87) 
а — известный масштабный множитель. 
Для рассматриваемой системы передаточная функция 
к(і 0, д = аехр [— і ФА ()], (3.88) 
а корреляционная функция 
В.(о, Ё, т) =к(іо, 0) к(— іо, Е т) = аз ехр {іо [А (7) —– А (2 -- т)]у. (3.89) 
Коррелящионная функция выхода 


виб уе | ох(а)ер поа А (+744. (8.90) 


Очевидно, что интеграл в (3.90) выражает корреляционную функцию входа 
ари аргументе т-НА (Ё)—А(Ё+т), следовательно, 


Ву (Е, т) = аВу + А (0) —А (+ т)]. (3.91) 


Если система обеспечивает неизменную во времени задержку А(;) =сопѕі, 
то корреляционная функция выхода с точностью до постоянного множителя а? 
равна корреляционной функции воздействия. 

Рассмотрим случай, когда задержка линейно зависит от времени: 


А (2 = кё. (3.92) 
к — коэффициент пропорциональности. 

Такая задержка возникает, например, в системе радиосвязи, у которой точ- 
ки приема и передачи находятся в относительном движении (например, при 
связи через спутник из-за перемещения спутника относительно антенны прием- 
ника). В этом случае 


к=0,/с < 1, (3.93) 


с — скорость распространения радиоволн в среде, о, — радиальная составляющая 

скорости взаимного движения передатчика и приемника, причем и; имеет поло- 

жительный знак при их взаимном удалении и отрицательный при сближении. 
Вместо (3.91) можно теперь записать я 


Ву (т) = азВу [(1—к) т], = (3.94) 


т. е. при стационарном воздействии процесс на выходе четырехполюсника ос- 
тается стационарным. 
Коррелящионной функции (3.94) соответствует энергетический спектр 


со 


Су (о) = а? | Вх [(1— к) т] е— 147 4т= а? - бх = . (3.95) 


1 — 


— 00 
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Таким образом, линейная задержка входного воздействия приводит, с одной 
стороны, к смещению средней частоты спектра оо на величину коо (допплеров- 
скому смещению частоты) и, с другой, — к сужению (при 1—к>> і!) корреля- 
ционной функции или соответствующему расширению энергетического спектра 
процесса, а при 1—к<1 — к расширению корреляционной функции (сужению 
спектра процесса). 
г. Однолучевой канал с гладкими замираниями (безынерционная линейная си- 
стема со случайно меняющимися параметрами) и с корреляционной функ- 


цией 


т 
В, (т) = о? ехр Е | | : (3.96) 
Тк 
Корреляционная функция выхода при стационарном воздействии на входе 
, || 
Ву (т) = о? Вх (т) ехр Е +. " (3.97) 


д. Многолучевой канал с медленными селективными замираниями (инерционная 
линейная система со случайно меняющимися параметрами) © корреляционной 
функцией вида 


В, (6) = 02 ехр Е | = | р (3.98) 


К 


в, — интервал корреляции по частоте. 
Энергетический спектр на выходе такого канала при входном воздействии 


со спектром Сх (0) | 
Су (©)= о? ехр Е Е | бх (в). (3.99) 
к 


Прохождение случайных воздействий через 
нелинейные системы. Ограничимся рассмотрением только 
безынерционных нелинейных систем с регулярными параметрами, 
у которых вход и выход связаны некоторой нелинейной зависи- 
мостью, называемой характеристикой системы: 

0 (2) =Ф[х (0)]. (8.100) 

Соотношением вида (3.100) достаточно точно может быть оха- 
рактеризована работа ряда звеньев реальных каналов связи, нап- 
ример детекторов, ограничителей, модуляторов и т. п. Преобразо- 
вание л/—у(1), как правило, всегда однозначно, что не всегда мож- 
но сказать об обратном преобразовании и(1)-—х({) (например, 
квадратичный детектор с характеристикой и=кл?). 

В силу невыполнения принципа суперпозиции в нелинейных си- 
стемах рассмотрение сложного воздействия (например, суммы де- 
терминированного и случайного слагаемых) нельзя свести к рас- 
смотрению прохождения каждой из компонент в отдельности. 

Отличительная особенность нелинейных преобразований — 
трансформация (изменение) спектра входного воздействия. Так, 
если на вход нелинейной системы воздействует смесь регулярного 
сигнала и аддитивного шума | 


Х()=5(00+0(0 (3.101) 


в узкой полосе частот Ре, группирующейся около средней частоты 
|, то в общем случае на выходе будут присутствовать составляю- 
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щие комбинационных частот трех видов, группирующиеся около 
частот р (п=0, 1, 2...); продукты биений составляющих входного 
сигнала между собой (сЖс); продукты биений составляющих 
входного шума (шЖш); продукты биений сигнала и шума (сХш). 
Разделить их на выходе системы невозможно, что и порождает 
специфические искажения сигнала, связанные с нелинейностью. 

Если известны характеристика и=ф(х) нелинейной системы 
и двумерная функция распределения входного воздействия 
ох. (й), х2(1)], то статистические характеристики выходного про- 
цесса, в принципе, всегда можно определить. Так, математическое 
ожидание отклика 


У == {904 (8.102) 
а его корреляционная функция Д 


В, (1, (+) = ( [Фф (х1) — У (АИФ (ха) — У (БЛ озб, ха) бху хә. (3.103) 


Обратным преобразованӣем Фурье можно по (3.103) найти и энер- 
гетический спектр. 

Используя правила нахождения законов распределения для 
функций от случайных величин (случайных процессов) [7], можно, 
в принципе, находить и распределение выходного процесса любого 
порядка, если известно распределение входного процесса. Однако 
определение вероятностных характеристик отклика нелинейных 
систем (цепей) даже на стационарные входные воздействия оказы- 
вается весьма громоздким и сложным, несмотря на то, что разра- 
ботан ряд специальных приемов решения этой задачи [17]. Во мно- 
гих случаях для узкополосных входных воздействий эти расчеты 
существенно упрощаются путем использования понятий огибаю- 
щей и мгновенной фазы (частоты) процесса. 


В качестве примера рассмотрим детектирование смеси (3.75) АМ сигнала 
и аддитивного шума «линейным» детектором < характеристикой 


= (5 х 22 0; 
м7 


Входную смесь можно представить в виде 
Х (6 = [0 (1 -- тх (0) -- Хь (#)] соѕ во Ё — Уп (В іп о = . 
= А (1) соѕ [0—4 -- Ф (2)], 


где огибающая 


к= у 1001 тя + д ФРУ (3.104) 


имеет обобщенно- р распределение (см. 1.114) с параметрами: @р(1)= 


= Оо (1-Е тх(Ё)); вга=Е 
Здесь и —- энергетический спектр шума, Ёк — полоса частот сигнала 5(#). 


а= (0) 
Величина р характеризует отношение «сигнал/шум» на входе детектора 
207 
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«(Рс/Рш.)вх. На выходе неискажающего ФНЧ с граничной частотой Рк/2 и коэф- 
фициентом передачи къч продукт линейного детектирования с учетом медлен- 
ного изменения огибающей К(Г) входного колебания по сравнению с ‘ето вы- 
‹окочастотным заполнением равен: 


Унч (В = 28 кд (2), е. (3.105) 


тде к/л — коэффициент передачи линейного детектора с углом отсечки `90° [16]. 
Положим, что для упрощения записи, что 


жа ЕТ, (3. 106) 


Математическое ожидание сигнала (3.105) (ом. 1.117) 


-—_ 2 р 2 
л сер (+) @ (1) о (2) 
по 20) (20) 20 
о2 (3) а? (2) | 
р р 
1 403 ) |- 402 А 


Это соотношение неудобно для анализа, поэтому рассмотрим его асимптотику 
для двух крайних случаев: когда отношение «сигнал/шум» на входе детектора 


2 Ая Уч 
зелико (220 >» ) и когда мало Е ор (0) «1 
20? 20? 
В первом случае, используя при больших х асимптотику [12] 
Б" 
[в (х) = (1+5 2). (3.107) 
У2лх | 
ЕУІ 3 
где у 5 при "= =0 и у= Е. —— при п=1, получаем 
ту (1) =ор(Й |1— \ (3.108) 
Унч 202 (2) 
а во втором легко получить 
х 
ту (= МЕ о. (3.109) 


Определим теперь среднее во времени значение от Тунч({) (постоянную состав- 
ляющую), полагая, как и прежде, что х(1)= 0. 


а, 
При 220 У 1 имеем тү (#) =. (3.110) 
р == а ў, 3.11 
При р «1 у (2) 9 С | ( ) 


Примем за переменную оигнальную составляющую Үс (ї) выходного продукта 
при линейном детектировании процесс 


Үс( =ту (9 — ту е (2). (3.112) 
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—— 


2 


> 
Тогда средняя мощность выходного сигнала Ре вых == Ү2( і). При Фр «1 имеем 


202 
Ре вых = О? тэ? (0). (3.113): 
Для 9р. Є 1] 
20? 
Р. ъњь #8, (3.114} 


За шумовую составляющую Уш({) выходного продукта при линейном детекти- 
ровании АМ сигнала примем процесс 


Үш (Ё = Унч (В — пу (2). (3. 115) 
Дисперсия Уш({) | 
Ош вых = Уш (1) = А? — ту (0) = 20° ро). — ту (0. (3.116) 
— | 
При = >> 1 средняя мощность шума выходного продукта 
о? Г 
Раз = 0... == 6%, (3.117}. 
а 
При —Р <! 
20? 
Риш вых = о, вых сЕ 0, 4802. (3. ] 18} 


Обратим внимание на то, что в то время как средняя мощность шума на вы- 


ходе детектора при отсутствии сигнала р 


—— 0; 
202: 
Ри вых (0) = 0,4302, (3.119) 
2 
| ‚ВХ а 
при неограниченном увеличении сигнала на’ входе (Е: РЕЯ ИЕ 
а) 
растает до конечной величины а | 
Ри вых (90) = 0°, (8.120) 
т. е. возрастает всего лишь в 0 43 =2,3 раза. Это: известный эффект подавления 
? 
более сильным сигналом более слабого в нелинейной цепи. Из-за того же эф-- 
. 2 
а 
фекта при о —0 сильная помеха давит слабый сигнал (см. 3.114). Для 
С А 
отношения «сигнал/шум» на выходе линейиого детектора имеем: 
5 
а» (6) 
р 
при Ф 1 
4 90% 
оф тута = 
Ре т? х? (2) Р Вых 2т3ҳ? (1) 
== е ВЯ _ драмай" (3.121) 
Риш /вых 0 | Ре 1 4 тэх (2) 
Риш /вх 
и. 
а 
р 
а при — <! 
Р: 
р | 
Рај 2—0. (3.122) 
Ри вых 
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3. 


Контрольные вопросы 


Какие два типа задач в основном решаются при рассмотрении пока 
случайных воздействий через канал связи и его звенья? 

Как связаны отклик и воздействие в произвольной линейной системе? 
Какими четырьмя независимыми слагаемыми определяются отклик произ- 


вольной линейной системы на произвольное же воздействие? 


4. 
5. 


12. 


Как определяется функция корреляции линейной системы (канала) 
В, (о, Ь т)? 

Как связана корреляционная функция отклика линейной системы с энерге- 
тическим спектром входного воздействия и корреляционной функцией си- 
стемы? 


. Как связаны при стационарном канале корреляционная функция выходного 


процесса безынерциоиной линейной системы и корреляционная функция вход- 
ного стационарного воздействия? 


. Как связаны энергетические спектры стационарных процессов на входе и 


выходе линейной системы, передаточная функция которой не зависит от вре- 
мени? 


. Как связаны энергетические спектры стационарных процессов на входе и 


выходе линейной системы с постоянными параметрами? 


. Чем объяснить нормализацию отклика лииейной системы при воздействии 


произвольного случайного процесса, ширина энергетического спектра кото- 
рого намного превышает полосу пропускания системы? 


· Каков характер энергетического спектра на выходе безынерционной лиией- 


Гі, 


ной системы, на вход которой подается смесь сигнала и аддитивного шума? 
Как определяются математическое ожидание и корреляционная функция 
процесса на выходе безынерщионной нелинейной системы? 

Какими выражениями определяется отношение «сигнал/шум» на выходе «ли- 
нейного» детектора при подаче на его вход смеси АМ сигнала и аддитив- 
ного флуктуационного шума? 


4. т ИАВА 


Основы теории информации 


4.1. КОЛИЧЕСТВЕННОЕ ОПРЕДЕЛЕНИЕ ИНФОРМАЦИИ. 
ЭНТРОПИЯ И ИНФОРМАЦИОННЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ 
ДИСКРЕТНОГО ИСТОЧНИКА 


Для сравнения между собой различных источников сообщений 
(или сигналов), а также различных линий и каналов связи нужно 
ввести количественную меру, которая дала бы возможность объек- 
тивно оценить информацию, содержащуюся в сообщении и перено- 
симую сигналом. Такая мера впервые была введена выдающимся 
американским ученым К. Шенноном в 1946 г.2 {61]. ‹ 

С основными идеями статистической теории связи ознакомимся 
в предположении, что источник сообщений дискретный; выдающий 
последовательность элементарных сообщений {а;}, каждое из. ко- 
торых выбирается из дискретного ансамбля (алфавита) а, 
а, Я». ..., ак; К называют объемом алфавита источника. 

В каждом элементарном сообщении содержится для его получа- 
теля определенная информация как совокупность сведений о со- 
стоянии некоторой системы, в нашем случае — о состоянии данно- 
го дискретного источника сообщений. Определяя количественную 
меру этой информации, мы совершенно не будем учитывать ее 
смыслового содержания, а также полезность или ценность инфор- 
мации для получателя [54] (как субъективные показатели). Для 
нахождения искомой количественной меры информации заметим, 
что.у получателя сообщений до того, как связь состоялась, всегда 
имеется некоторая неопределенность относительно того, какое со- 
общение а; из числа возможных будет передано по каналу. Сте- 
пень же неопределенности (неожиданности) передачи сообщения 
аа определяется его априорной вероятностью Р(а;). Отсюда сле- 
дует, что объективная количественная мера информации, содер- 
жащаяся в элементарном сообщении дискретного источника, опре- 
деляется в конечном счете вероятностью выбора данного сообще- 
ния и естественно определить ее как некоторую функцию этой ве- 


1) До К. Шеннона количественная мера информации была предложена 
Р. Хартли в 11928 г. [55], однако она не является универсальной. Подробнее см. 
ниже. 
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роятности. Эта же функция будет характеризовать и степень не- 
‘определенности, имеющуюся у «неподготовленного» получателя со- 
общений относительного возможного поведения (выбора) источни- 
ка. Следовательно, именно степень неопределенности ожидаемых 
сообщений определяет требования к каналам передачи информации 
{каналам связи). 

В общем случае вероятность Р(а:) выбора источником того или 
иного элементарного сообщения а; — в дальнейшем будем назы- 
вать его буквой, знаком или символом — зависит от того, какие 
знаки были выбраны раньше, т. е. является условной вероятностью 
и не совпадает с априорной вероятностью этого выбора. 

Примем, что количество информации /(а:), содержащейся в 
знаке а, выражается через вероятность Р(аь 1=1, 2, 3, .., К (при- 


чем у Р(а:) =1, так как все а; образуют полную группу собы- 
=. 

тий), выбора этих знаков функциональной зависимостью Ј(а;) = 
= Р(а4)1 Определим теперь вид функции ФР], потребовав, чтобы 
количество информации /(а;) удовлетворяло двум интуитивным 
представлениям об этой количественной мере. Во-первых, если вы- 
бор источником знака а; заранее предопределен (нет никакой не- 
определенности), т. е. Р(а;) =1, то в этом случае естественно счи- 
тать, что Ј(а:) = 11=0; розе если источник выбрал последо- 
вательно знаки а; и а}, а Р(а+, а;) — вероятность такого события, 
то естественно считать, что количество информации, содержащейся 
в паре последовательно выбранных знаков, равно сумме количеств 
информации, содержащейся в каждом из знаков а; и а;. Такое 
свойство количественной меры информации называется аддитив- 
ностью. 

Считая, что Р(а;) — это условная вероятность выбора знака 
а; после всех знаков, ему предшествовавших, а Р(а;/а:) — услов- 
ная вероятность выбора знака а; после а; и всех предшествовав- 
ших, и учитывая, что Р(аь а;) =Р(а;)Р(аа:), условие аддитивно- 
сти запишем в виде 


ФР (аь а} ] = Ф[Р (а) Р (а/а) = Ф[Р (в) + ФР Т)! (4.1) 
Обозначая для краткости Р(а:) =Р и Р(а;а:) = ©, получим 


Ф(Р) + Ф (0) = Ф(РО). | (4.2) ` 


При этом считаем, что Р, 05-0, так как в противном случае 
вследствие конечного числа знаков {а} выбор источником пары 
24, а; является невозможным событием. 

Из функционального ур-ния (4.2) можно найти вид функции 
Ф(Р). Для этого продифференцируем (4.2) по переменной Р. Имеем 
Ф (Р) =0%Ф' (РО). Если теперь умножить обе части полученного 

ЕЕ анил на Р==0 и ввести обозначение РО=Ю, то получим со- 
‚отношение 


РФ'(Р) = Вх’ (Р), | (4.3) 
454 


которое должно выполняться при любых Р5&0 и А50. Но это вез- 
можно только тогда, когда обе части (4.3) постоянны, т. е, 
РФ'(Р) =Ю‹ф’(К) =к==сопѕі. Отсюда получаем дифференциальное 
уравнение Ру’(Р) =к, интегрируя которое, найдем 


ф(Р) =кШР-с. (4.4) 
Теперь с учетом первого начального условия {Ф(1) =0] полу- ' 
чаем 


Ф(Р) = кР. с 


Таким образом, при сделанных двух предположениях о свой- 
ствах количественной меры информации Ј(а;) оказалось, что вид 
функциональной зависимости этой меры от вероятности выбора 
знака а; с точностью до постоянного коэффициента к определяется 
однозначно: 


` (ад =к\ (а. ЕК (4.6) 


Масштабный коэффициент к в выражении (4.5) может быть 
выбран произвольно, ибо он определяет только систему единиц 
измерения количества информации. Так как 11[Р]<0, то целесооб- 
разно выбрать к<0, чтобы мера количества информации У/(а:) бы- 
ла неотрицательной. 

Так, например, можно положить к=+-—1. Тогда 

Ј (а;) = —Ш[Р (21 = № 7-9 Х (4.7). 
Р (а) 

В этом случае единица количества информации равна инфор- 
мации, которая содержится в сообщении о том, что наступило со- 
бытие, вероятность которого равна 1/е. Она называется натураль- 


ны | 
ной единицей. Однако чаще полагают к= те .В этом случае 


1п 
__ шШР(а) _ 
[п 2 


Такая единица количества информации называется двоичной. 
Одна двоичная единица информации содержится в сообщении о 
том, что наступило одно из двух равновероятностных событий. 
Двоичную единицу информации называют также «бит» (название 
это произошло от сокращения английских слов Біпагу ісі — дво- 
ичная единица). Преимущественное использование двоичной еди- 
ницы информации в теории связи объясняется, прежде всего, ши- 
роким распространением двоичных кодов в вычислительной техни-- 
ке и технике связи. Можно пользоваться и другими единицами ко- 
личества информации, определяемыми выбором основания лога- 
рифма, так что в более общем случае можно написать 


| Ј (ах) = — 108 Р (а), (4.9), 
где логарифм понимается с произвольным основанием, 


Из свойства аддитивности количественной меры информации 
следует, что по той же ф-ле (4.9) определяется и количество инфор- 
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Ј (а) = —105»Р (а). (4.8), 


< 


мации, содержащейся в любом, сколь угодно длинном сообщении, 
состоящем из последовательности отдельных знаков. При этом 
нужно в (4.9) брать вероятность выбора источником этой последо- 
вательности из числа всех возможных с учетом всех ранее выбран- 
ных сообщений (или, как часто говорят, с учетом всех корреля- 
ционных связей, присущих сообщениям данного источника). 

Заметим, что мера (4.9) согласуется с интуитивным понятием 
о том, что информация для получателя возрастает с уменьшением 
априорной вероятности ожидаемого события (выбора), т. е. с уве- 
личением исходной неопределенности этого выбора. 

Количественная мера информации Ј(а;), содержащейся в от- 
дельном элементарном сообщении а, выдаваемом дискретным 
источником сообщений А, характеризует только это сообщение, но 
еще не дает общего представления о среднем количестве информа- 
ции Ј(А), выдаваемой источником при выборе одного произволь- 
ного элементарного сообщения а;. Это среднее количество инфор- 
мации характеризует источник сообщений в целом и является 
одним из основных понятий общей теории связи. 

Приведем определение такой характеристики для дискретного 
источника независимых сообщений с объемом алфавита К. В этом 
случае среднее количество информации, приходящейся на один. 
знак, которое обозначим Н(А), определится как математическое 
ожидание (среднее взвешенное) случайной величины А —количе- 
ства информации, содержащейся в случайно {с вероятностью 
Р(а:)] выбранном знаке а;. Таким образом, 


Ј(А) =Н (А) = А= 5 Р (а) 105 Р (а}). (4.10) 


{== 


Полученное согласно (4.10) среднее количество информации, 
приходящееся на один выбранный знак, называется энтропией 
источника независимых сообщений и является показателем сред- 
ней априорной неопределенности при выборе очередного знака. 
Выражение (4.10) можно рассматривать как меру неопределенно- 
сти (энтропии) дискретного и: заданного своими бе- 
зусловными вероятностями Р; 1=1, 2, 3,..., К [7]. 

Заметим, что: существует прямая связь информационной энтро- 
пии источника с термодинамической энтропцей физической систе- 
мы, сведения о которой передаются по линии связи [4]. Чем боль- 
ше термодинамическая энтропия физической системы, тем большее 
количество информации требуется для описания ее состояния. 
Однако обычно в процессе передачи сведений о состоянии некото- 
рой материальной системы многие ее·микро- и макросостояния не 
являются предметом передачи, поэтому энтропия источника сооб- 
щений не превосходит термодинамической энтропии системы. 

Из выражения (4.10) следует, что энтропия источника сообще- 
ний равна нулю тогда и только тогда, когда одна из вероятностей 
Р(а;) равна единице (а следовательно, все остальные вероятности 
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равны нулю), т. е. когда имеет место полная определенность вы- 
бора. 

С другой стороны, легко показать (впрочем, это и очевидно), 
что наибольшая неопределенность выбора при заданном объеме 
алфавита К соответствует ситуации, когда априорные вероятности 
всех выборов равны, т. е. Р(а:) =1/К. В этом случае согласно (4.10) 


Н (А) = НА), - у к (к) „к (4.11) 


[=] 

Для источника, выбирающего независимо двоичные символы с 

вероятностями Р: = Р(а:) и Р.=1—Рь энтропия на один символ 
определяется соотношением 


Н (А)= —Р,1ов Р, (1—Р,) 10811 —Р, (4.19) 


график которого показан на рис. 4.1. Можно видёть, что максимум 
энтропии такого источника достигается при Р;,=Р,=0,5 и равен 
| _ДВ.ед 
СИМВОЛ 
Из (4.11) следует, что если рассматривать источники с равно- 
вероятным выбором знаков, но с разными объемами алфавитов К, 


в двоичных единицах 10052 = 


то дяя них энтропия логарифмиче- РР 
ски увеличивается с ростом объема ийат 
алфавита. 


Қак Только источником произве- 
ден выбор некоторого знака и ре- 
зультат этого выбора становится 
точно известен получателю сообще- 
ний, существовавшая до этого неоп- 
ределенность полностью устраняет- 
ся. Это в рассматриваемом случае 
означает, что количество информа- 
пии, содержащейся в среднем в од- 
ном знаке, численно равно энтропии „| 
{рис. 4.1) источника). 01 02 03 04 05 06 07 08 09 10 Р 

Выше отмечалось, что неравно- . оь Заа ГМИ че. 
вероятный выбор символов УМень- ..о.ыуоу источника с незави- 
шает энтропию (или информативно» симым выбором символов от 
сти) источника Н(А) относительно априорной вероятности выбора 
его максимально возможного зна- одного из них 
чения Н(А)„ах=106К. С другой сто- 
роны, учет вероятностных связей символов (знаков), последова- 
тельно выбираемых источником, ведет к дальнейшему уменьше- 
нию энтропии, определяемой ф-лой (4.10), не учитывающей этой 


1) Интересно отметить, что результат (4.11) как частный случай (4.10), по 
существу, получен в 1928 г. на основе концепции выбора Р. Хартли, который 
предложил в качестве меры информации брать логарифм числа возможных по- 
следовательностей символов заданной длины {55]. 
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связи. На самом деле, чем больше вероятностные (корреляцион- 
ные) связи символов, тем меньше свобода выбора последующих 
символов, тем меньше в среднем информации приходится на каж- 
дый вновь выбираемый символ источника. 

Математически это объясняется тем, что неопределенность 
условного распределения символов не может превышать неопреде- 
ленности (энтропии) их безусловного распределения. На самом де- 
ле, обозначим энтропию источника с памятью (со связью между 
предыдущими и последующими символами) и объемом алфавита 
К через Н(А/А”), а энтропию источника без памяти, но с тем же 
объемом алфавита — через Н(А) и покажем, что 


Н(А/А) < Н (А). (4.13) 


Левую и правую части неравенства (4.13) можно соответствен- 
но считать условной и безусловной энтропией дискретного источни- 
ка с памятью. 

Обозначим через Р(аз/а,) условную вероятность того, что ис- 
точник выбирает символ с номером і (1=1, 2, 3, ... К) при усло- 
вии, что на заданное число знаков раньше он выбрал символ с 
номером ј (= 1, 2, 3, ..., К). Тогда при фиксированном а’; энтро- 
пия рассматриваемого источника 


К 
Н (Аја) = Е" (а/а) 108 Р (а/а). _ (4.14) 


Если же предшествующий символ принимает произвольные зна- 
чения, то иет источника 


Н (АЈА) = У Ра) наи) -- ә ӱ у Р(а) Р (а/а) Іов Р (аа. 


і] та 


(4.15) 
Поскольку совместная вероятность 
Р (а, ај) = Р( а!) Р (аа), 
то (4.15) можно м и так: 
Н (А/А) = ў УР Р( а а) 10 Р (аа). (4.16) 


Гез] р 
‚ Энтропия источника с независимым выбором символов (4,10) 
к К 
Н (А) = ну УХ Р (а, а,) 05 Р (а), 
[1 [1 
поскольку 
К 
У; Р(аь а,) = Р(а)). 
1=1 
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Далее имеем 


Н(АА)—Н (А) = У УР араз) а [090 ове ЧМ) 
і==1 ї==1 Р (а/а) 
Используя известное соотношение 
пх<х—] (4.18) 


(равенство имеет место паше тогда, когда х= 1), получим 


Қ 
ищи) ўе Р аав ы 


г. К 
УуР(а) УР(а)– У 
у] =] і==1 ] 
что и доказывает условие (4.13). К 
Заметим, что равенство в (4.13) или (4.19) достигается толь- 


ко, когда 


к К 
Р (а, “9 Юре == 0, (4.19) 


1 


_ _Р(@й 
Р (виа!) 
т. е. условная вероятность выбора символа равна безусловной ве- 
роятности его выбора, что возможно лишь при отсутствии у 
‚ источника памяти. 

Типичный пример дискретного источника с ‘неравными вероят- 
ностями выбора символов (букв) и статистической связью между 
ними — текст, написанный на одном из естественных языков. 
Здесь неравная вероятность выбора отдельных знаков и их взаи- 
мосвязь обусловлены структурой языка. Так, например, в русском 
языке вероятность буквы «О» составляет приблизительно 0,09, а 
вероятность буквы «Ф» — лишь 0,002. 

Еще большую вероятность, чем буква «О», имеет при передаче 
русского текста «телеграфным алфавитом» пробел между слова- 
ми. Объем «телеграфного алфавита» К=32, ибо используются 
лишь заглавные буквы, к числу букв относят пробел между слова- 
ми, буквы «Е» и «Ё», а также «ь» и «ъ» объединяются в одну. По- 
скольку средняя длина слова в русском языке значительно меньше 
Зі буквы, то вероятность появления пробела («нулевой буквы») 


намного превосходит значение ->. Она была бы равна о › если 


=] или Р(ара, = Р(а}}, (4.20) 
(а/ау} 


бы все 32 буквы были бы равновероятны. По экспериментальным. 
данным вероятность «нулевой буквы» примерно 0,125 [54]. 


1) Благодаря особенностям языка .последовательность букв, безусловно, свя- 
зана, а связи эти простираются, вообще говоря, довольно далеко. Так за бук- 
вой «ч» в русском тексте никак не могут появиться буквы «ы», «я», «ю», а 
скорее всего будет стоять одна из гласных «и» и «е» или согласная «т» (слово 
«что»). Сочетание «ее» является довольно частым, однако появление трех «е» 
подряд — крайне редкое событие, после сочетания букв «тс» чаще всего следует 
буква «я» (глагольное окончание «тся»). Эти примеры можно было бы продол- 
жать и далее. 
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Формула для определения энтропии дискретного источника су- 
щественно усложняется по мере все более полного учета вероятно- 
стных связей последовательности символов, которые можно трак- 
товать как цепи Маркова высокого порядка. Однако эта формула 
не нужна, если удается опытным путем измерить энтропию источ- 
ника. Так, согласно многочисленным экспериментальным данным 
энтропия русского текста составляет приблизительно 1,5 двоичных. 
единиц на букву [54]. Эту цифру полезно сравнить с максимально 
возможной энтропией алфавита, содержащего К=32 символа, ко- 
торые выбираются независимо и с равной вероятностью. В этом 
случае 

Н(А = Н (А) „2, = Іова 32 = 5 28:6, 
СИМВОЛ 

Таким образом, средняя информация одной буквы «абсолютно 
хаотического русского текста» примерно в 5/1,5 3,3 раза больше, 
чем в русском тексте, соответствующем нормальной речи. Этот ре- 
зультат не покажется нам парадоксальным, если учесть, что выу- 
чить или передать по каналу связи с наилучшим качеством абсо- 
лютно хаотический текст значительно труднее нормального текста, 
в котором при его запоминании или приеме ‘можно учитывать ло- 
гические и структурные связи символов, отсутствующие в хаоти- 
ческом тексте. 

Часто пользуются характеристикой хазер источника рр, 
называемой избыточностью источника: 


р, = 1— Н (Д)ЈН (А) „2, = 1— Н (А)Ло8 К, (4.21) 


где Н(А) — энтропия источника на один символ; [02К — макси- 
мально возможная его энтропия при заданном объеме алфави- 
та К. 

В ф-ле (4.21) основание логарифма выбирается в соответствии 
с единицей измерения энтропии: берется двоичный логарифм, если 
Н(А) выражена в двоичных единицах, натуральный логарифм, 
если Н(А) выражена в натуральных единицах, ит. п. 

Как вияно из (4.21), избыточность источника сообщений пред- 
ставляет собой безразмерную величину, заключенную в пределах 
[0; 1]. Избыточность равна нулю, если энтропия источника макси- 
мальна при данном К, т. е. если элементарные сообщения, выда- 
ваемые источником, равновероятны и независимы. Такой источ- 
ник называют источником без избыточности. Поскольку интропия 
источника зависит от степени неравновероятности отдельных эле- 
ментарных сообщений, а также от присущих им корреляционных 
связей, то, как видно из (4.21), от этих же факторов зависит и из- 
быточность источника. 

Целесообразность термина «избыточность» для би можно пояс- 
нить так. Если для передачи некоторого количества (объема) 
информации источника, в котором устранены корреляционные свя- 
зи и выравнены вероятности символов, требуется в среднем мини- 
мально возможное количество передаваемых знаков по(поН (А ) тах— 
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это объем передаваемой информации), то для передачи того же 
объема информации от источника с энтропией на символ Н(А) 
потребуется в среднем число знаков п=пН (А)тах/Н (А). Подразу- 
мевая под избыточностью источника величину ри= (п— о) /п==1— 
—по/п, получим (4.21). 


В качестве примера рассмотрим простейший источник, алфавит которого 
состоит всего из двух элементарных сообщений 0 и 1, выбираемых источником 


независимо друг от друга с вероятностями Р(0) = 08, Р(1) = рз В этом 
Г Н(А Гара ТРЫ АЫ. 
тах == = , Н ПИЯ ОЧНИК == — ——— — — 
случае Н(А) ов Зет источника 4 093 Я 
воз 
Пе Р! ' ^^ символ ° 
По ф-ле (4.21) находим избыточность этого источника 
0,811 
Фа = 1 — 7 = 0,189 


Рассмотрим теперь случай, когда априорные вероятности -сообщений 0 и 1 
одинаковы, но имеются корреляционные связи, причем вероятность выбора по- 
следующего элемента зависит от выбора одного предшествующего элемента. 

Пусть при этом А А 


Р (1/1) = Р (0/0) = 0,7, а Р (0/1) = Р (1/0) ='0,3. 
Энтропию такого источника найдем по ф-ле (4.15) как математическое ожи- 


дание случайного количества информации, содержащейся в одном символе с 


учетом вероятности предшествующего символа. Имеем 
Н (А/А') = — Р(1/1) юз Р (1/1) — Р (0/1) 108 Р (0/1) = 0,883 22: 
СИМВОЛ 


3 в. 
22 0,12. 


Пусть, наконец, источнику присущи вероятностные связи того же рода, что 

и в предыдущем примере, но, кроме того, априорные вероятиости Р(0)-ЕР(1). 

Допустим, что Р(0/0)=0,3; Р(1/0) =0,7; Р(0/1) =0,1; Р(1/1) =0,9). Сначала по 

формуле полной вероятности найдем р 
Р (0) = Р (0) Р (0/0) + [1 — Р (0) Р (0/1). 


Подставив данные значения Р(0/0) и Р(0/1), находим Р(0) = 0,125 и, следова- 
тельно, Р(1) =1—Р.(0) =0,875. Для энтропии источника в рассматриваемом слу- 
чае имеем : 


Н (А/А’) = — 0,125 [0,3 1080,3 + 0,7 108 0,7] — 0,875 [0, 110530, 11+ 0,9 1020,9] 


Избыточность источника ри = 1— 


а 10,6122 
символ 
0,51 
Избыточность источника Ри 1—-— 7 220,48. 


Легко проверить, что в последнем случае избыточность больше, чем рр Не» 
зависимых сообщениях с теми же априорными вероятностями, когда Н(А).= 


дв.ед. 
== —0,125 10р: 0,125—0,875 10р; 0,875 == 0,576 
СИМВОЛ 


Для источника, выдающего русский «телеграфный текст», избыточность оп- 


‚ и, следовательно, рки = 0,6464. ' 


| 108, 32 | 


ределяется соотношением ри= 1— ==0,7, т. е. довольно значительна. 


Определим теперь другую важную характеристику дискретно- 
го источника. Она называется производительностью источника с 
фиксированной скоростью, непрерывно выдающего о, символов 
в единицу времени, и определяется соотношением 


Н'(А) = 0, Н(А). (4.29) 


Ясно, что характеристика (4.22) определяет среднее количе- 
ство информации, которое может выдавать (создавать) источник 
в единицу времени при непрерывной работе. Если Н(А) опреде- 
лять в двоичных единицах, а время в секундах, то Н”(А) имеет 
размерность двоичных единиц в секунду. 

Для дискретных источников с регулируемой в некоторых пре- 
делах скоростью выдачи символов (например, символы выдаются 
после накопления в устройстве памяти по команде со скоростью, 
которая меняется в зависимости от условий в канале, см. гл. 9) 
производительность может определяться аналогичной формулой, 
если под о, понимать среднее значение скорости выдачи симво- 
ЛОВ. 

Для дискретных источников выдающих стационарные последо- 
вательности символов достаточно большой длины и, можно вве- 
сти очень продуктивные понятия: «типичные» и «нетипичные» 
последовательности символов источника, на которые можно раз- 
бить всевозможные последовательности длины и. При этом ока- 
зывается, что все типичные последовательности Л№:ип(А) источни- 
ка при поо имеют примерно одинаковую вероятность появления 


Рап р: 1А и (А), (4.23) 


в то время как суммарная вероятность появления всех нетипич- 
ных. последовательностей источника 6 при и--оо стремится к ну- 
лю. Отмеченные свойства последовательностей дискретного источ- 
ника обобщены теоремой асимптотической равновероятности, ко- 
торая следует из закона больших чисел. 

- На самом деле, в последовательности достаточно большой дли- 
ны п, выдаваемой источником, сумеют проявиться все типичные 
(характерные для данного` источника) вероятностные характери- 
‘етики символов. Но поскольку источник стационарный, то все на- 
иболее характерные для данного источника последовательности 
достаточно большой длины и будут иметь примерно одинаковые 
вероятностные характеристики (скажем, у них примерно одинако- 
во часто встречаются символы ак где ї= 1, 2, 3,..., К, и любые со- 
четания этих символов). 

Число ТИПИЧНЫХ последовательностей дискретного источника 
достаточно большой длины и можно легко связать с энтропией ис- 
точника на один символ Н(А). В самом деле, поскольку источник 
с вероятностью, близкой к 1, выдает при и-> со лишь типичные по- 
гледовательности с · равной вероятностью а то согласно 

Мын (А) г 
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(4.11) энтропия источника, выдающего такие длинные последова- 
тельности равна 105 М№тип(А). Таким образом, 


Н(А = = при п оо, (4.24) 


и, измеряя энтропию в ДВОИЧНЫХ единицах, можно написать 
М АА, | (4.25) 


Для источника с фиксированной скоростью, выдающего Ов 
символов в секунду, вместо (4.25) можно написать 


М0) = 97.4, (4.96) 


где Т=п/ои — длительность последовательности длиной п. 
Поскольку в соответствии с определением избыточности источ- 
ника (4.21) Н(А)= (1—ри) Н(А)тах= (1—ри) 1062К, то 
М.а (А) = 2" — Ри) 1988 К, | (4.27) 


Хотя нетипичные последовательности достаточно большой дли- 
ны п встречаются крайне редко, их возможное число М№Мтив(А) очень 
велико. На самом деле, всевозможные последовательности длины 
п, составленные из произвольных сочетаний букв алфавита, 


М (А) = К" = 9" 9%: К, (4.28) 
Доля типичных последовательностей при ри 2-0 
Мош (А) о понове К (4.29) 
М (А) | 


с ростом п убывает, в то время как доля нетипичных последова- 
тельностей. 


Метан А) — МА) Мап (А) р 09 "0а 198. К (4 30) 
М (А) М (А) 


} 


с ростом п растает. 

Лишь для гипотетического случая, когда избыточность источ- 
ника равна нулю (в нем нет вероятностных связей символов, и все 
они имеют равную вероятность выбора), ‘все последовательности 
являются типичными: М(А) =М№ь(А), а Мнетит(А) =0. 


В качестве примера рассмотрим телеграфный источник с объемом К=32, 
элементарными сообщениями которого являются буквы русского алфавита. Ти- 
пичной для такого источника будет всякая последовательность букв, включая 
знак пробела, образующая часть осмысленной русской фразы. При п=10 типич- 
ной для нашего источника следует считать десятибуквенную последовательность, 
выбранную наугад из какой-либо книги на русском языке. Например, типичной 
будет в этом случае последовательность «система моду» как часть осмысленной 
фразы «система модуляции», в то время как последовательности «ъъъАААъКъЕ», 
«система ъЕъъ» для нашего источника заведомо нетипична, хотя вторая из них 
содержит типичную шестибуквенную часть. | 
дв.ед. 
СИМВОЛ | 
= 2101,5 215, в то время как общее число всевозможных десятибуквенных со- 


® |-: т Я а 
четаний №М(А)=2 119: — 210.6 — 750 Число нетипичных последовательностей пре- 
вышает здесь число типичных в 23° раз. | 
ж 3 
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ы. | 
Для рассматриваемого источника, полагая Н(А)=1,5 ‚„ Мезв(4) =: 


Ы — 


Контрольные вопросы 


1. В чем состоит идея выбора дискретным источником сообщений из возмож- 
ного алфавита символов и как можно количественно измерить первоначаль- 

. ную неопределенность этого выбора? 

2. Чем объяснить, что средняя информативность или энтропия источника вы- 
числяется через логарифмы вероятностей выбора и какими свойствами об- 
ладает энтропия дискретного источника? 

3. Какой источник выдает одну двоичную единицу „1 бит) информации на 
букву (символ)? Чем объяснить широкое использование двоичной единицы 
информации в теории и технике связи? 

4. Чем объяснить, что неодинаковая вероятность выбора сообщений и корре- 
ляциониые связи символов (память источника) уменьшают его энтропию по 
сравнению с максимально возможной при заданном объеме алфавита? 

5. Каким неравенством связаны условная и безусловная энтропия дискретного 
источника с памятью? 

6. Как определить избыточность дискретного источника и чем она вызывается? 
Какой источник имеет нулевую избыточность? 

7. Как определяется производительность дискретного источника? 

8. На какие две группы цепочек можно разбить достаточно длинные последо- 

вательности стационарного источника? 

. Каковы вероятностные характеристики достаточно длинных типичных и не- 

типичных последовательностей символов дискретного источника? 

10. Как связано число типичных последовательностей источника М№ив(А) доста- 
точно большой длины п с энтропией источника Н(А)? Каково общее число 
носледовательностей, которое источник может выдать? 

\ 


4.2. КОЛИЧЕСТВО И СКОРОСТЬ ПЕРЕДАЧИ ИНФОРМАЦИИ. 
ПО ДИСКРЕТНОМУ КАНАЛУ С ШУМАМИ 


‹о 


В предыдущем параграфе мы численно определили информа- 
цию, которую выдает дискретный источник или которая содержит- 
ся в последовательности символов этого источника {а;}.. - 

Будем теперь считать, что этот источник, посредством кодирую- 
щего устройства выдающий последовательность кодовых символов: 
{0:) (1=1, 2, т — позиционность или основание кода), согласо- 
вывается с дискретным каналом, на выходе которого появляется 
посйедовательность символов {6, } (ј=1, 2, ..., т). 


Операции кодирования о Е сообщений в кодовые 
символы (сигналы) 65:(1), как правило, взаимооднозначны, т. е. по 
последовательности символов {5;} можно однозначно восстановить 
последовательность {а;} и, следовательно, по кодовым символам 
можно получить всю информацию источника. 

К сожалению, этого нельзя сказать о последовательностях сим- 
волов выхода {6, } и символов входа канала {6:} при наличии в 


канале помех. Энтропия выходной последовательности Н(В”) мо- 
жет оказаться ідаже больше энтропии входной последовательности 
Н(В), но это ни в коем случае не означает, что для получателя 
возросла, информация. В лучшем случае при взаимооднозначных 
соотношениях входа и выхода канала полезная информация ос- 
‚тается неизменной (как в приведенном выше примере кодирова: 
ния), в худшем же случае, если по выходным символам канала 
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ничего нельзя сказать о входных, выходная последовательность ни- 
чего общего не имеет со входной, то полезная информация оказа- 
лась полностью потерянной в канале. 

Попытаемся теперь количественно оценить потери информации 
в канале с шумами и количество переданной по такому каналу ин- 
формации. Будем считать, что символ ё; передан правильно, если 
регистрируется на приеме символ 6, с тем же номером (|=). Тог- 
да для идеального канала без шумов следует считать, что апосте- 
риорные вероятности Р(5:/6, ), а также условные вероятности 
Р(6, Ь, [6;) удовлетворяют бобы: 


я ГА 1, =, 
РКМ) = | о із; 
РАИ (4.31) 
А 0, 1521. | 


Для канала же с шумами: 
0 <Р (66) т 0<Р(516)< і, (4.39) 


Фиксируя на выходе канала некоторый символ 6; ‚в силу (4.32) 


невозможно избежать неопределенности относительно того, какой 
из символов 6; в самом деле передавался. Это можно понимать как 
неполную передачу информации, содержащейся в передаваемом 
символе 6:. Часть этой информации теряется в процессе передачи 
сигналов по каналу, что связано с его особенностями (в основном с 
уровнем и характером действующих в нем помех). 

Придерживаясь количественной меры информации, введенной в. 
параграфе 4.1, следует полагать, что величина 


—1о8 Р (015) (4.33) 


представляет собой численное значение неопределенности, имею- 
щейся на выходе канала после приема символа Фф, относительно 


символа В; т. е. определяет количество они позора 
при передаче символа 6+, если при этом принят символ 6, 


Фиксируя 6, и усреднив (4.33) по всевозможным маны. 
мым символам, получим сумму 


т з 
Н (ВІ) = = Р( 2,62) 155 Р (6/0), (4.34) 

{= 
которая имеет смысл среднего количества информации, теряемой 


при передаче элементарного сигнала по каналу без памяти, если 
принят сигнал 6; (1). 


Если усреднить (4.34) по всем 6, , то получим величину Ј(В/В'), 
которую обозначим через Н(В/В’), имеющую смысл среднего коли- 
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чества информации, теряемой при передаче по каналу без памяти 
одного символа: 


У т 
7 (В/В’) = Н (ВІВ) = — У Р ( 0) р (65, ) 105 Р (5 10) = = 
]=1 #=1 
т’ т 
== >. 5, Р (6, 0) Іов [Р (2,/0,)}, (4.35) 
==] {==1 
где Р(5,, Ь, ) — совместная вероятность того, что передавался 


символ 6; и при этом принят символ 5, . 

Отметим, что Н(В/В’) зависит КАЕ. от статистики источника вхо- 
да В, так и от вероятностных характеристик канала связи. 
Н (В/В’) часто называют условной энтропией символов выхода при 
известных символах выхода. Она показывает степень неопределен- 
ности относительно последовательности В (1) при условии, что при- 
нята последовательность В’(#). В соответствии с введенной К. Шен- 
ноном терминологией в статистической теории связи Н(В/В’) на- 
зывают ненадежностью канала. 


В качестве примера определим ненадежность двоичного симметричного ка- 
нала со стиранием и без памяти, характеризуемый вероятностями переходов 


рс, ј = 8, 
Р( ьн) = таб 
== 1,2 


плач ј= і, ј 3, 


ре — вероятность стирания; ро — вероятность ошибочного перехода. 
Для апостериорных вероятностей при а в согласии с РОМИЗ Байеса 
имеем 


Р (61), ј те 3, 
0, у, 153, 
1, ј =, / = З. 


Р (ыу) _ 
9 2: 


Суммарная вероятность появления символа стирания Р (3) =Р(?) =Р(1)Р(2/1) + 
+ Р(2)Р(?/2) =ре. 
Следовательно, ненадежность рассматриваемого канала 


3 2 
Н (В/В’) =— У У; Р(ь,) Р (61/5,) овР(Ььу) = 
ї=1 1=1 
ж ( 
З 
= — ре У, Р(Ы) 108 Р(6) = реН (В). (4.36) 
=] 

Условная энтропия Н(В/В’), как и энтропия дискретного источ- 
ника на входе канала Н(В) или на его выходе Н (В), по самому 
своему определению не может быть отрицательной. Ненадежность 
канала Н(В/В’)=0, если в канале нет помех, ибо в этом случае 
выполняются соотношения (4,31). 
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Подобно тому как это делалось в параграфе 4.1, можно пока- 
зать что Н(В/В’) <Н(В), причем равенство достигается ЛИШЬ ТОГ- 
да, когда вход и выход канала статистически независимы: 


Р (6, 5) = Р(Ы)Р(Б); РЬ) = Р(Ы); 
Р(5/5,) =Р(Ь), 


т. е. символы на выходе регистрируются независимо от символов на 
входе (случай очень сильных помех в канале или обрыва линии). 

При стационарном канале с конечной памятью справедлива тео- 
рема об асимптотической равновероятности для типичных последо- · 
вательностей достаточной большой длины п на входе канала, ко: 
торые могут вызвать (вследствие шумов в канале) заданную после- 
довательность на выходе канала {6 ,}. Аналогично (4.24) число 


таких последовательностей можно аи из соотношения 
| 
— 105 №, (В/В’) = Н (В/В’) при л — оо. 
п 


Измеряя энтропию в двоичных единицах, имеем 
М, (В/В')у 2%" (2/27, . (4.37) 


Если помех в канале нет, ненадежность канала Н(В/В’) =0.и 
№ (В/В') =, т. е. заданная выходная последовательность (673 


однозначно определяет одну единственную входную последователь- 
ность {0;}, ее вызвавшую. 

По мере роста ненадежности канала растет неопределенность 
относительно последовательности входа, которая могла бы вызвать 
заданную последовательность выхода {6, }. Ясно также, что подав- 
ляющее число из всевозможных последовательностей входа длины 
п, которые могли бы вызвать данную последовательность выхода 
{5, }, для источника с памятью нетипично, но имеет очень малую 
с оимарНУЮ вероятность. 

Под переданной в среднем по каналу информацией Ј(В, В’) на 
один символ будем понимать разность между количеством. инфор- 
мации на входе канала /(В) и информацией, потерянной в канале 
Ј(В/В'). Для источника и канала без памяти 


(В, В’) = Ј(В)—Ј (В/В') = Н (В) — Н (В/В’) злу РЬ) х 
= 
авро +5 Э, Р (0, 6) Іов Р (66) = 
==. 
Е Р (+, Ь, 
= Ў ў р, уос | 0020 | (4.38) 
= {=1 - Р(ь0Р( Ьу) 
Выражение (4.38) можно рассматривать как меру средней ин- 
формации на один символ, содержащейся в выходной последова- 
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тельности В”(Ё) относительно входной В(?). Последняя запись вы- 
ражения для Ј(В, В’) позволяет сделать вывод, что 


/ (В, В’) = Г(В’, В). (4.39) 
В самом деле, вероятности Р(5:) иР(5,) входят в выражение 
(4.38) симметрично, а совместная вероятность Р(5+, Ь, ) допускает 


перестановку аргументов. По тем же соображениям можно напи- 
сать 


Ј (В, В’) = Г(В’, В) = Г(В’)— Г (В'/В) = Н (В)—Н (В'/В), (4.40) 
что следует из (4.38), если поменять местами ё; и р, . Для источ- 


ника и канала без памяти величина 
т’ 
Ј(В') = Н (В)=—У Р(5') Іо Р( 6) (4.41) 
| | ј=1 
определяет энтропию (информацию) выходных символов канала. 
Часть этой информации — полезная (о передаваемых через кана- 
лы символах 65;), остальная же ложная (созданная помехами в ка- 
нале). Величина /(В’/В)=Н(В’/В) определяет информацию, со- 
держащуюся в последовательности выходных символов В’({} при 
известной последовательности входных символов В({). Поскольку 
выходная последовательность отличается от входной ‘исключитель- 
но из-за помех в канале, то Н(В'/В) выражает информацию имен- 
но о помехах в канале или энтропию шума, а разность Н(В’)— 
—Н(ВВ) — полезную информацию, переданную по каналу. 
Для канала без памяти 
ад т 
Н (В’/В) = У У га (0, 0) Іов Р ( 616). _ (4.42) 
=1 #=1 


Можно показать, что Н(В”/В)=—<Н(В’”). При очень сильных поме- 
хах в канале вся информация выходных символов порождена по- 
мехой Н(В’) =Н(В'В), т. е. переданная по каналу полезная ин- 
формация равна нулю. 

Согласно теореме об асимптотической равновероятности для 
М№тип(В’/В) — числа типичных последовательностей достаточно 
большой длины п на выходе стационарного канала с конечной па- 
мятью, которые могут быть вызваны фиксированной последова- 
тельностью на входе канала, — можно написать соотношение 


Іов Мн (В'/В) = Н (В'/В) при П > <. 
п Е 


Измеряя энтропию в двоичных единицах, имеем Я 
АВ", (4.43) 


Если помех в канале нет, Н(В’/В) =0 и М№(В'/В) = 1, то за- 
данная последовательность на входе канала порождает лишь одну, 
однозначно ей. соответствующую, последовательность выхода. По 
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мере роста помех в канале растет число последовательностей на 
выходе канала, которые могут быть вызваны заданной последова- 
тельностью на входе. Заметим, что подавляющее число всевозмож- 
ных последовательностей на выходе канала длины п, которые мог- 
ли бы из-за помех в канале образоваться при заданной последо- 
вательности на входе, являются нетипичными, но имеют очень ма- 
лую суммарную вероятность. 

Наиболее распространенной разновидностью помех (шумов), 
действующих в каналах связи, являются аддитивные шумы ©(®), 
т. е. в этом случае сигнал на выходе В'(ї) и на входе канала В(1) 
связаны соотношением 


В'() = В()+0(0) или ИФ = В'(0—В(0. 


При непрерывных сигналах на входе и выходе и шум в канале 
непрерывен. Если же входные и выходные сигналы дискретны, то 
и эквивалентный шум, определяемый их разностью, имеет дискрет- 
ную структуру. Здесь уместно подчеркнуть, что эквивалентный 
шум в дискретном канале фактически обусловлен шумом в непре- 
рывном канале, входящем в состав расширенного дискретного ка- 
нала. 

Если считать, что объем алфавита входных и выходных симво- 
лов дискретного канала одинаков (/т'=т)` и обозначить символы 
этого алфавита целыми числами 0, 1, 2, ..., т—1, то разность 
{6° (2) }—{0;(#)}, определяющая эквивалентный шум в дискретном 
канале, следует определять по модулю т. Ясно, что в этом слу- 
чае шум представляет собой дискретную случайную последова- 
тельность, похожую на последовательность входного и выходного 
сигналов. Обозначим символы алфавита аддитивного шума в дис- 
кретном канале через %(1==0, 1, 2, ..., т—1). Тогда условные ве- 
роятности перехода в таком канале РЬ, [6:) =Р (№) =Р(Ь, —:) 


определяются лишь разностью последовательностей выхода и вхо- 

да. Примером дискретного канала без памяти с аддитивным шу- 

мом может быть симметричный канал без стирания. В таком ка- 

нале , 

1—р, Ее ИЛИ 1 — 0, 

Р(Їр76,) = Р(э, —6,) = Р(А.) = 
(Риро (9—00 0 Е, је или 1 = 1,2,3,. .„т—1, 


р=ро(т—1) — вероятность ошибочного приема символа. 
Условная энтропия Н(В’/В) в таком канале (энтропия шума), 
согласно (4.42) определяется выражением 


т—1 


н(в8=— У Р (м) іо Р(М) = —(1—р) 10 (1—5)— 


т—1 


К ра о 
= т— 1 т — т — 


(4.44) 
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Поскольку Н(В/В’) <Н(В), то, очевидно, информация выходной 
последовательности дискретного канала В'(?) относительно вход- 
ной В(Е) или наоборот (В, В’) =Г(В’, В)=Н(В)—Н(В/В’) = 
<Н(В), т. е. полезная информация на выходе канала (передан- 
ная по каналу) не может превышать информацию на его входе. 
Лишь в предельном случае, когда в канале нет помех Н(В/В”) =0, 
информация на выходе канала равна информации на входе. Но в 
этом случае последовательности выхода тождественны последова- 
тельностям входа {5:;}. Поэтому можно написать Г(В, В) =Н(В), 
что позволяет интерпретировать энтропию источника (собствен- 
ную информацию источника) как информацию символов {0;} о са- 
мих себе. 

Очевидно также, что (В, В’) =Г(В’, В) =Н(В’)— Н(В”/В) < 
—Н(В’”), а Г(В’, В’) =Н(В”) определяет информацию выходных 
символов {6 ,} канала о самих себе. 

Анализируя выражение для количества переданной по каналу 
информации нетрудно видеть, что Ј(В, В’) =1(В', В) >20, причем: 
нулевые значения этой величины, как отмечали выше, достигаются 
лишь при условии, что вход и выход канала независимы. По этим 
соображениям величину /(В, В’) можно использовать как меру 
статистической связи между случайными величинами (событиями) 
В и В". 

Если на вход дискретного канала поступает в среднем ок сим- 
волов в одну секунду, то можно определить среднюю скорость пе- 
редачи информации по каналу с шумами: 


Ј' (В, В’) = о, Ј (В, В’) = Н' (В) — Н’ (ВІВ') = Н’(В”)—Н’ (В'В), (4.45) 


где Н{В) =о.Н(В) — производительность источника на входе ка- 
нала; Н’(В/В’) =окН(В/В’) — ненадежность канала в единицу вре- 
мени; Н’(В’) =окН(В’”) — производительность источника, образо- 
ванного выходом канала (выдающего часть полезной, а часть лож- 
ной информации); Н”(В’/В)=окН(В’”/В) — количество ложной ин- 
формации, создаваемой помехой в канале в единицу времени. 
В частности, для двоичного симметричного канала со стиранием при ро=0 
с учетом (4.36) следует результат 
Ј' (В,В’) = оН (В) (1 — ро). (4.46) 
Из (4.46) видно, что расширение зоны стирания (рост ре, приводящий к умень- 


шению средней вероятности ошибки) одновременно уменьшает скорость пере- 
дачи информации (обмен между верностью и скоростью). 


Если определены величины Н'(В/В’) и Н'(В'/В), то типичные 
последовательности длительности Т=п —, выражаемые ф-лами 
оь 


(4.37) и (4.43), можно определить так: 


г Р ГА В’ 
М, (В/В’) = 27" (8/8), М (В’/В) = 979 289) . (4.47) 
Подчеркнем, что понятия количества и скорости передачи ин- 
формации ПО каналу МОЖНО применить К различным звеньям ка- 
нала связи. Так, например, количество информации, переданное 


170 


= 


на участке вход кодера А — выход кодера В, определяется фор- 


мулой 
Ј (А, В) = Н(А)—Н (А/В) = Н (В) — Н (ВИА), (4.48) 
где Н(А), Н(В) — энтропии первичного и вторичного ал- 
фавита; Н(А/В) — ненадежность канала на участке А-В; 
Н(В/А) — энтропия шума на рассматриваемом участке канала. 
Соотношение 


Г(В’, А) = Н (В) Н (В'1А°) = Н (А) (АВ) (4.49) 


определяет количество информации, передаваемой на участке вы- 
ход 1-й решающей схемы приемника В’ — выход декодера А”. 
Н(В’), Н(А’) — энтропии сигнала на выходе демодулятора и де- 
кодера соответственно; Н(В’/А”) — ненадежность участка В’ 
Н(А’!В”) — энтропия шума на этом участке. 

Скорость передачи информации на участке вход кодера А — 
выход декодера А’ (расширенный дискретный канал А—-А') опре- 
деляется соотношением 


Л’ (А, А’) = о. [Н (А)— Н (АЈА = о. [Н (А)—Н (АА), (4.50) 


где Н(АЈ/А°) — ненадежность расширенного дискретного канала; 
Н(А’/А) — энтропия шума рассматриваемого канала; Ф, — 
среднее количество знаков, выдаваемое источником сообщений в 
секунду. 

При любых преобразованиях сообщений и сигналов вдоль трак- 
та связи ни количество, ни скорость передачи информации не мо- 
гут возрастать. В некоторых случаях они могут не меняться, тогда 
преобразование называется обратимым и сигналы входа и выхо- 
да связаны однозначными соотношениями. Если преобразование 
необратимо, однозначной связи выхода и входа нет, то неизбежны 

некоторые потери информации о преобразуемом сигнале. 
| Здесь уместно отметить аналогию со вторым началом термоди- 
намики, согласно которому энтропия термодинамической системы 
при необратимых процессах возрастает, а при обратимых не изме- 
няется. С учетом сказанного ясно, например, что 


Ј' (А, А) <’ (В, В) < 7' (5, 2), (4.51) 


т. е. скорость передачи информации в расширенном дискретном ка- 
нале не может превышать скорости передачи информации на уча- 
стке ВВ’, входящем составной частью в участок А-А“; скорость 
же передачи в дискретном канале (на участке В-—>В’) не может 
превышать скорости передачи информации в непрерывном канале 
(на участке 5—0), входящем в дискретный канал (см. параграф 
3.1.). Равенство в соотношениях (4.51) имеет место лишь при об- 
ратимых преобразованиях. Таким образом, всякое необратимое 
преобразование неизбежно влечет за собой потерю некоторой ин- 
формации о преобразуемом сигнале. 


Примерами необратимых преобразователей электрических сигналов могут 
служить идеальный фильтр (отсекающий часть спектра сигнала), амплитудный 
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детектор (выделяющий огибающую канального сигнала, но теряющий информа- 
цию о его фазе), амплитудный ограничитель, канал с аддитивным шумом ит. п. 
Обратимым преобразователем является, например, идеальный модулятор 
(детектируя модулированное колебание, можно выделить модулирующую функ- 
цию), а также любая линейная минимально-фазовая цепь и нелинейная цепь, в 
которой существует однозначное соответствие между выходом и входом.. 


В силу наличия различного рода помех необратимые преобра- 
зования неизбежны в любой реальной линии связи. Необратимыми 
могут быть некоторые преобразования сигналов в приемном уст- 
ройстве, например детектирование, а иногда и декодирование (при 
кодах с избыточностью). Поэтому потери информации могут иметь 
место и в самом приемном устройстве (в решающей схеме). Для 
их уменьшения иногда целесообразно уменьшить количество необ- 
ратимых преобразований в приемном устройстве, не прибегая к 
раздельному детектированию и декодированию, а непосредствен- 
но преобразуя поступающий на вход приемника сигнал 2(+) в со- 
общение ак. Такие методы приема (см. гл. 9) получили название 
«прием в целом» (в отличие от «поэлементного приема»). .! 

Потери информации о сигнале при его преобразовании не всег- 
да влекут за собой потерю исходной информации о передаваемом 
сообщении. Кроме полезной информации о передаваемом сообще- 
нии, сигнал может нести и другую информацию, привнесенную об- 
ратимым преобразованием (например, расширение полосы частот 
против минимально необходимой при модуляции). Может оказать- 
ся, как это, например, имеет место при детектировании неиска- 
женного помехой канального сигнала $(#), что вследствие очеред- 
ного необратимого преобразования теряется именно эта привнесен- 
ная в процессе модуляции информация. Однако, очевидно, ни при 
каком преобразовании, обратимом или необратимом, полезная ин- 
формация не может возрасти. 


Контрольные вопросы 


1. Как можно численно определить неопределенность, имеющуюся на выходе 
дискретного канала после приема символа 6 101—1, 2, 3, ..., т’) относительно 
символа 61(1=1, 2, 3, ... т), или потерю информации при передаче симво- 
ла 6;, если принят символ Бр? | 

. Как определяется ненадежность дискретного канала с шумами Н(В/В’) и 
каковы свойства этой характеристики? | 

. Как определяется. среднее количество информации (на один символ), пере- 
данной по дискретному каналу с шумами? 

. Как следует понимать характеристику Н(В’/В) (энтропию шума в дискретном. 
каиале)? 

. Какие соотношения следуют из теоремы об асимптотической равновероятно-, 
сти достаточно длииных типичных цепочек для стационарных каналов с шу- 
мами? | 

. Что понимают под скоростью передачи информации по каналу с шумами? 

. Как определяется скорость передачи информации по дискретиому двоичному 
симметричному каналу со стиранием и без памяти при устремлении вероят- 
ности ошибочного перехода к нулю? 

8. Какие соотношения для количества и скорости передачи информации имеют 

место при необратимых и обратимых преобразованиях сообщений и сигналов? 
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сл У: < м 


—4 С 


4.3. ПРОПУСКНАЯ СПОСОБНОСТЬ ДИСКРЕТНОГО КАНАЛА 
`И ТЕОРЕМЫ ОПТИМАЛЬНОГО КОДИРОВАНИЯ 


К. Шенноном введена очень важная характеристика, опреде- 
ляющая предельные возможные скорости передачи информации по 
каналу с заданными свойствами (заданными шумами) при некото- 
рых ограничениях на ансамбль (совокупность) входных сигналов. 
Эта характеристика названа пропускной способностью канала и 
обозначается буквой С. 

Для дискретного канала 
С= тах Ј' (В, В’) = о, тах [Н (В)—Н (В/В')] = о, тах [5 (В’)—Н (ВВ), 

` (4.52) 
где максимум *) берется по всевозможным источникам входа В при 
заданном Ок и объеме алфавита символов входа ~. 

Из определения пропускной способности дискретного канала 
следует, что 

О<С < и, 106 т, (4.53) 
причем граничное значение С=0 имеет место при независимых 
входе и выходе (сильные помехи в канале), а граничное значе- 
ние 

С = о, 105 т 4.54) 
имеет место, если помех в канале нет {Н(В/В’) =0)] и если учесть, 
что при заданном т Н(В)„ах= 10е т. 


В качестве примера определим пропускную способность симметричного ка- 
нала без -памяти и стираний, для которого условные вероятности перехода 


1—р, ј=і, (4.55) 
Р (6,/6:) =} р 


ее е .56 
ч ј і (4.56) 


При аддитивном шуме, используя (4.44) и (4.45), получаем для пропускной 
способности рассматриваемого канала 


ст | (В') +. (1 — 09.108 — р) 4-р 198 


Р | (4.57) 


т — 1 


где максимум следует брать по всевозможным источникам входа. : 
Он достигается, когда символы на входе ё; выбираются независимо и с равны- 


Е , к 
ми вероятностями 7 тогда и символы на выходе р} в канале без памяти не 
т 


т 
1 , р 
зависимы и имеют равные вероятности —, ибо Р(6 ;)= у) Р(Ь:)Р(Ь ва) = 
т 
= 1 
1) Строго говоря, пропускную способность следует определить как наимень- 
шую верхнюю границу от 7”(В, В’) по всевозможным источникам входа. Это 
связано с тем, что число источников входа с заданными ограничениями может 


быть бесконечно большим и соответствующее им множество значений скорости 
передаваемой информации может не иметь максимального значения. 
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т 
1 А 1 
== я Р(5;/5:)= —. При этом Н(В’)та«=Ювт и окончательно получаем 
н 7 
і 1 


С оет 1) оер) ров 227]. (4.58) 
При р=0 (канал без шумов) из (4.58) следует (4.57). 


Для двоичного симметричного канала (т=2) пропускная спо- 
собность в двоичных единицах в секунду 


С = к [1 - (1 — р) 105 (1—р) р 108 р]. ` (4.99) 
Зависимость ЕЭ как функции р согласно (4.59) показана на 
ор 


рис. 4.2. 
При р=!/› пропускная способность двоичного канала С = 0), по- 
скольку при такой вероятности ошибки последовательность выход- 


КА НЫХ двоичных символов можно по- 
А лучить, совсем не передавая ситна- 
09 лы по каналу, а выбирая их наугад 
08 (например, по результатам бросания 
07 монеты), т. е. при р= 1/2 последо- 
78 вательности выхода и входа неза- 
висимы. То, что пропускная способ- 
8 ность при р=1 в двоичном канале 
к - такая же, как при р=0 (канал без 
02 шумов), следует из того, что при 
02 | р=1 достаточно все выходные сим- 
0 „ ‚волы заменить на обратные (0 на 1 


и | на 0), чтобы правильно восста- 
новить входной сигнал. 
Рис. 4.2. Зависимость нормиро- С понятием пропускной способ- 
ванной пропускной способно- ности канала непосредственно «вя- 
та о симметричного зана одна из фундаментальных тео- 
вас ене даете . рем теории информации, известная 
ВЯ как основная теорема К. Шеннона 
по оптимальному кодированию [61]. 
Применительно к дискретному каналу ее можно формулировать ` 
так: если производительность источника сообщений Н’(А) меньше 
пропускной способности обслуживающего его канала С: 


Н' (А) < С, _ (4.60) 


БЕСЕ ЗББ ЕСЕД р. н --- –ляы- 
1 02 09 02 35 06 17 08 09 10Р 


то существует способ оптимального кодирования (преобразование 
сообщения в сигнал на передаче) и декодирования (преобразова- 
ние сигнала в сообщение на приеме), при котором вероятность 
ошибки или ненадежность канала Н(А/А’) может быть сколь угод- 
но мала. Если 


Н' (А) >С. (4.61) 


М 


то таких способов не существует, т. е. ни при каком кодировании не 
удается обеспечить сколь угодно малую вероятность ошибки 
(сколь угодно малую ненадежность Н(А/А’)). 

Таким образом, согласно теореме К. Шеннона по оптимальному 
кодированию конечная величина С — это предельное значение без- 
ошибочной скорости передачи информации по каналу. Эта теоре- 
ма для канала с шумами, к сожалению, неконструктивна, т. е. она 
не указывает инженерных путей нахождения оптимального кода, 
Тем не менее значение теоремы трудно переоценить, ибо, в сущно- 
сти, она означала коренную ломку воззрений на принципиальные 
возможности техники связи. Ведь до К. Шеннона считалось, что в 
канале с заданными шумами обеспечить сколь угодно малую веро- 
ятность ошибки можно только при стремлении скорости передачи 
информации к нулю. Таков, скажем, путь повышения верности свя- 
зи за счет повторения символов в канале без памяти. 

Например, сообщения двоичного источника 0;=0 и а2=1 мож- 
но передать двумя кодовыми комбинациями, содержащими соот- 
ветственно и единиц или и нулей: 


Б, = 000...0; Ё, = 111...1, (4.69) 
2 = 


Если в месте приема регистрировать 1 или 0 по большинству 
этих знаков в кодовой комбинации (мажоритарное декодирова- 
ние), то ясно, что ошибка произойдет при условии, если в кодовой 
комбинации неверно будет принято п/2 или более символов. Из 
теории вероятности известно, что согласно закону больших чисел 
вероятность уклонения числа ошибок рь в кодовой комбинации 
длины п от их математического ожидания пр (р — вероятность 
ошибочного приема элементарного символа) стремится к нулю при 
п оо: 


іт Р(р,—пр/>е):= 0 (4.63) 
при сколь угодно малом положительном значении Е. 


Поэтому, если р<!/, математическое ожидание числа ошибок 
пр<п/2 и код (4.62) обеспечит при п со безошибочный прием, од- 
нако одновременно при этом и скорость передачи информации по 
каналу стремится к нулю. Согласно теореме К. Шеннона существу- 
ют коды, которые, в отличие от кода (4.62), обеспечивают сколь 
угодно малую вероятность ошибки при конечной скорости переда- 
чи информации. Подчеркнем, что такие коды характеризуются весь- 
ма незначительной избыточностью рк. В самом деле, избыточность 
кода основания т (вторичного алфавита) определяется формулой 

Е НЫ а рст Еа 
я Н (В)тах 105 т о, Іов т ' 
где Н(В) — энтропия кодового символа; Н'(В) =окН(В); «к —– чи- 
сло таких символов в | с. 


_ 175 


Поскольку в кодирующем устройстве должны отсутствовать по- 
тери информации, 


Н’ (В) = Н’(А) (4.64) 
ИЛИ 

п = Н (А)/Н (В), (4:65) 
где п= 06/0 — среднее число символов кода, приходящееся на 


один знак источника. 
С учетом (4.64) и (4.65) запишем коэффициент избыточности 
кода.так: 


Ор аА рН. (4.66) 
А о, 105 т порт | | | 


Согласно теореме К. Шеннона лишь при Н(А) <С существует 
оптимальный способ кодирования (оптимальный код). Но это оз- 
начает, что избыточность такого кода не меньше величины 

Ок тіп = 1—————— + ® (4.67) 


Ок ма т 


где г — сколь угодно малая положительная величина. 

При наличии шумов в канале всегда С< окос т, следователь- 
но, минимальная избыточность отлична от нуля. Однако. при не 
очень сильных помехах в канале она незначительна. 

„Для примера рассмотрим двоичный (т=2) симметричный ка- 
нал.без памяти, для которого С== 0.1 +р10оср+ (1—р) 106(1—р)]. 
При таком канале минимально необходимая избыточность опти- 
мального кода 


Ок тіп == — р 108 р — (1 —р) 106 (1— р) + г. (4.68) 


Из этого результата видно, что избыточность оптимального ко- 
да растет с увеличением вероятности ошибочного приема символа 
р, меняясь в пределах от рктіп=0 (канал без шумов, р=0) до 
Октіп= 1 (обрыв связи, р= !/з). 

При достаточно малых: вероятностях р<«1 избыточность вторич- 
ного алфавита при оптимальном кодировании ркњіп «1, в то вре- 
мя как в первичном алфавите (источнике) избыточность могла быть 
весьма существенна. Таким образом, оптимальное кодирование по 
К. Шеннону обеспечивает в каналах с умеренными помехами сколь 
угодно большую верность при почти полном устранении первона- 
чальной избыточности источниха. 

Заметим, что условие (4.60) можно записать тах: 


о Н (А) < о, тах 1 (В, В’). 
Поэтому можно дать и другую формулировку основной теоре- 
мы К. Шеннона: если среднее число символов канала на один сим- 
вол источника п больше энтропии источника, деленной на макси- 
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= 


мальное значение среднего количества информации на символ, пе- 
редаваемый по каналу: 


| о ки а ТСО 
я Он =. тах 7 (В, В’) ' | (280 


то существует способ кодирования и декодирования, обеспечиваю- 
щий сколь угодно малую вероятность ошибки (ненадежность ка- 
нала); если же 


г Н (А) 
Ж тах / (В, В’) ° 37, 


такого способа нет. Как следует из (4.69), при двоичном симмет- 
ричном канале без памяти минимальное значение 


РА еа Н (А)гдь. ед.] 
тіл 14р юр + (1— р) 108, (1 — р) 


где = — сколь угодно малая положительная величина. 


Перейдем к доказательству основной теоремы кодирования Қ. Шеннона для 
каналов с шумами методом случайного кодирования достаточно длинных после- 
довательностей символов. 

Пусть при некотором ансамбле входных сигналов дискретного канала Во 
обеспечивается пропускная способность канала 


7’ (Во, В’) = Н' (Во) — Н” (Во/ В’) = С 


+ г, 


е 


В соответствии с теоремой об асимптотической равновероятности (которой 
будем пользоваться без специальных оговорок и далее в ходе доказательства) 
число типичных последовательностей входных сигналов достаточно большой 
длительности Т (содержащих достаточно большое число символов п) равно: 


Мтив(Во)=27Н”В®. 


Пусть передаче подлежат сообщения, выдаваемые дискретным источником, 
ее которого меньше пропускной способности канала: 
(А)<С=Н”(В,)—Н’(Во/В’). Поскольку ненадежность Н'(В,/В') >0, то 


Н' (А) < Н" (Во). ЛЕР 


Число типичных последовательностей источника достаточно большой дли- 
тельности Г равно: М№нп(А) = =279' (А), 

Вследствие условия (4.71) число типичных входных последовательностей 
канала значительно превосходит число типичных последовательностей источника: 


№ (Во) = 279 (Во) у 2ТН' (4) — ү. (А). 104.79) 


Будем в процессе кодирования каждой типичной последовательности источника 
ставить в соответствие одну из типичных последовательностей канальных сигна- 
лов Во (рис. 4.3). Нетипичные же последовательности сообщений длительности Т 
(если источник все же выдаст какую-нибудь из них) передавать не будем вовсе, 
соглашаясь с тем, что каждая такая последовательность будет принята оши- 
бочно. 

Выполним указанное кодирование (сопоставление последовательностей ис- 
точника и канала) всеми возможными способами и усредним частоту ошибок 
по этому большому классу [вследствие соотношения (4.72)] возможных систем 
кодирования. 
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Очевидно, что число возможных кодов М равно числу размещений из 
М№тил(Во) элементов по М№тив(А). Каждому из них соответствует своя вероят- 
ность ошибки рк. Средняя по всем этим способам вероятность ошибки 


М 
Рош = У! (4.73) 
==1 


Средняя вероятность ошибочного приема типичной последовательности источ- 
ника может: быть получена в предположении случайного выбора типичной кодо- 
вой последовательности длительности Т для передачи типичной последователь- 
ности сообщений той же длительности. 


личные ‚ 7ипичные погледова- 
послевобателености ТЕЛЬНОСТИ канальных 
источника сигналов 
27) и 
Мл (2) 2 Мнп(6,)=2" 0) 


Латичные выход- 
НЫЕ последлбл - 
тельности 


220—0 | №8) 21910) 


бозможные входные 
сигналы аля данно- 
го Выходного 


о 


ААА 


Ми) 
кум Е № ТИЛ (. А ) 
дозможные быхобные 


со Сигналы для данно- 
го бхойного ^ 


Рис. 4.3. Иллюстрация идеи случайного кодирования типичных 
последовательностей источника и возможных переходов типич- 
ных входных последовательностей в канале с шумами 


Вероятность того, что какая-то типичная последовательность канальных снг- 
налов использована при кодировании, в силу равновероятности выбора 


М№тип (А) 
Ртип = < 1. (4.74) 
Мтип (Во) | 
Пройдя через канал, каждая из типичных входных последовательностей 
может (вследствие . воздействия помех) преобразоваться в М№тив(В’/Во) = 
== ФГН'(В'/Вә) типичных последовательностей (рис. 4.3) выхода (образованием 
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маловероятных нетипичных последовательностей выхода будем пренебрегать, 


что не скажется на окончательной оценке роп). 

Разобьем множество типичных выходных последовательностей длительностью 
ТМ№тив(В’) на Мтив(А) непересекающихся подмножеств (рис. 4.3) и установим 
следующее правило декодирования: если принятая последовательность принад- 
лежит подмножеству с номером і ‚(1=1, 2, 3,..., Мтив(А)), то принимается ре- 
шение о том, что передана типичная последовательность источника с тем же 
номером. Такое разбиение будем именовать в дальнейшем решающей схемой. 
Поскольку в принципе при передаче последовательности с номером їі на вы- 
ходе канала может появиться последовательность, принадлежащая подмноже- 
ству с номером |541, то не исключены ошибки. 

Данная выходная последовательность длительностью Т могла быть образо- 
вана Мтин( Во/В’) =27Н (В /В°) типичными входными последовательностями, Ес- 
ли среди этой совокупности типичных последовательностей передаваемых сиг- 
налов содержится только одна из числа использованных при кодировании, то, 
очевидно, она и передавалась и, следовательно, соответствующая ей последо- 
вательность сообщений будет принята верно. 

Ошибочный прием типичной последовательности передаваемых сообщений 
возможен лишь, если среди М№ип(Во/В’) последовательностей сигналов имеются 
две или более, использованные при кодировании. 

Средняя вероятность . правильного приема типичной последовательности 
Рправ Сообщений равна условной вероятности того, что среди М№тип(Во/В”) вход- 
ных последовательностей канала М№:ип(Во/В’)—1 не использованы при кодиро- 
вании, а одна использована. 

Вероятность того, что некоторая типичная последовательность сигналов не 
использована при кодировании: 


Мап (А) 


Б. о 4 А 75 
Миа (Во) ре 


1 — ртип = 1 


э 


Мтип (А) Мтип (80/8) —! 
Мтип (Во) 


поскольку вероятность того, что один из канальных сигналов выбран при коди- 
ровании данного сообщения, равна 1. 
Так как №:,.(В,/В') »1, то можно написать 


Мтип (А) №» (В,/В') 
Мтип (Во) 


Учитывая условия (4.74) и разлагая (4.76) по формуле бинома Ньютона, 
получаем ) 


Рправ за ( 


Рараь = (1 | (4.76) 


р: к. 1 Мтип (А) 
прав Ў — т 77 
Мтип (Во) 
Средняя вероятность ошибочного приема типичной последовательности при 
достаточно больших Т определится формулой 


та 1 Бар А 2 МН ВОН ВИНА О-МО-НА (4.78) 
ош — З 9 = • 9 


Суммарная средняя вероятность ошибки (< учетом возможности появления 
и нетипичных последовательностей с суммарной вероятностью $) 


р= 8+ (1—8) рош: (4.79) 
Поскольку по условию С—Н”(А)>>0, то, как следует из (4.78) и (4.79), 


с ростом Т р--0 (так как при этом к нулю стремится как рош, так и д в соот- 
ветствии с теоремой об асимптотической равновероятности). Следовательно, при 
любом заданном ё2>0 можно выбрать столь большое Т, что будем иметь р<<е. 


179 


Мтип (Во/В”). (4.77) 


Поскольку среди всевозможного числа М кодов существует хотя бы один, 
у которого вероятность ошибки не превышает среднего значения рош, то первая 
часть теоремы К. Шеннона доказана. 

Кодирование сообщений длительности Т способом, изложенным 
при доказательстве теоремы К. Шеннона.может начаться лишь тог- 
да, когда сообщение целиком поступило на кодирующее устройст- 
во. Декодирование же может начаться тогда, когда вся принятая 
кодовая последовательность поступила на декодирующее устройст- 
во. Поэтому задержка сообщения во времени между пунктами свя- 
ЗИ Тзад= 27 + То, где Го — время, затрачиваемое на кодирование и 
декодирование и прохождение сигнала по каналу. При большом 
Т можно принять тзад= 27. | 

Теперь подчеркнем важный результат, непосредственно следую- 
щий из ф-лы (4.78): верность связи тем выше (меньше вероятность 
ошибки), чем длиннее блок кодированной последовательности Г 
(чем, следовательно, и больше задержка при приеме информации} 
и чем менее эффективно используется пропускная способность ка- 
нала [чем больше разность С—Н'(А), определяющая «запас про- 
пускной способности» канала]. Итак, существует возможность об- 
мена между верностью, задержкой и эффективностью системы, что 
можно проследить не только в системах с оптимальной обработкой 
сигнала, но и в реальных системах связи. Следует также подчерк- 
нуть, что сложность кодирования и декодирования (габариты, 
стоимость аппаратуры, обеспечение необходимой устойчивости 
и т. п.) существенно возрастают с ростом Т (в частности, требует- 
ся усложнение блоков памяти на передаче и приеме). Поэтому 
практически чаще всего (во всяком случае на сегодня) предпочи- 
тают иметь умеренные значения Т (задержек, которые, кстати, не 
во всех случаях связи могут быть произвольными) и добиваться 
увеличения верности за счет менее полного использования пропуск- 
ной способности канала. | 


Вторая часть основной теоремы кодирования К. Шеннона доказывается 
очень просто. На самом деле, предположим, что можно закодировать некоторый 
источник с производительностью Я’(А)=С--2е (2>0) так, чтобы получить не- 
надежность Н”(А/А’) в. Тогда оказывается, что скорость передачи информацин 
по системе в целом 


1’ (А, А’) = Н’ (А) — Н' (А/А’) > С-+ь, (4.80) 


т. е. больше С, что противоречит определению пропускной способности канала. 
Противоречия не будет, если допустить, что при Н^(А) >С сообщение передает- 
ся с некоторой отличной от нуля ненадежностью [Н'(А/А’) > е]. 


Основная теорема кодирования К. Шеннона для каналов с шу- 
мами, к сожалению, не указывает путь отбора конкретного кода, 
обеспечивающего предельное согласование ‘сигнала с каналом (тео- 
рия здесь неконструктивна). Однако можно показать, что большая 
часть из случайно выбранных кодов при кодировании достаточно 
длинными блоками (цепочек сообщений большой длительностью Г) 
обеспечивает вероятность ошибки, ненамного превышающую сред- 
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нее значение рош, полученное выше {см. (4.78)] с позиций случайно- 
го кодирования. Действительно, пусть при случайном кодировании 
в нашем распоряжении имеется М различных кодов, обеспечиваю- 


ЩИХ вероятность ошибки рһ(6=1, 2, 3,.., М), причем рош= 


У рһ. ‚ Обозначим через о количество значений РЕ Ри 
=] 
Очевидно, что при данном значении рошо принимает наибольшее 
значение (Отах), если все о чисел будут точно равны Арош, а ос- 
тальные М—0 —равны нулю. 
Таким образом, ч 
| = ^ Рош Отах 1 О (М — Отах) 
Б 


Рош = М М 
откуда доля кодов с вероятностью ошибки рь =Арош о 
Эта М == ЦА. (4.81} 
Но это означает, что при случайном выборе кода вероятность 
Р [рь > ^ Рош] < та»/М = А, (4.82) 


т. е. она убывает с ростом А. 
Так, доля кодов с вероятностью ошибки рь > 1ООрош составляет 


0,01, доля кодов с вероятностью ошибки рь —>'1000 рош составляет 
0,001 и т. д. Иными словами, любой случайно выбранный код до- 
статочно большой длины близок к оптимальному. 

Однако случайное кодирование достаточно длинными блоками 
нереализуемо практически, ибо в этом случае, как следует из до- 
казательства теоремы К. Шеннона, число элементов кодера и деко- 
дера (прежде всего, устройство памяти для хранения всевозмож- 
ных типичных последовательностей) увеличивается по экспоненте с 
ростом длины кода п (или длительности кодовой последовательно- 
сти Т). 

Инженерная практика считает реализуемыми (конструктивны-- 
ми) способы кодирования и декодирования, при которых слож- 
ность кодера и декодера растет линейно (или ненамного быстрее). 
с ростом длины кода [52]. 

Обнадеживающие результаты по конструктивным методам ко- 
дирования, близким к оптимальным, получены у линейных коррек-. 
тирующих кодов достаточно большой длины п (см. гл. 5). 

В чем объяснение того факта, что, кодируя протяженные после- 
довательности символов кодовыми комбинациями достаточной 
длины п, можно обеспечить весьма малую вероятность ошибки?’ 
С ростом длины блока п растет и наивероятнейшее число ошибок. 
блока пр, однако вместе с тем и кратность ошибок блока рь все 
меньше уклоняется от пр [см. (4.63), т. е. вероятность того, что. 
число ошибок р„>пр стремится к нулю. 

Осуществляя при достаточно большом п исправления всех оши- 
бок кратности до пр (см. гл. 5), можно тем самым обеспечить поч- 
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ти безошибочный прием сообщений. При этом, в отличие от кода 
(4.62), оптимальный код обеспечивает конечную скорость передачи 
информации, поскольку с ростом п растёт и количество информа- 
ции в цепочке, а избыточность кода, как мы показали выше, неве- 
лика в каналах с умеренными шумами. 

Остановимся теперь на особенностях оптимального кодирования 
по К. Шеннону применительно к дискретным каналам без шумов. 
Пропускная способность такого канала С = 0к106 т, а основную 
‘теорему К. Шеннона для этого случая можно с учетом (4.69) фор- 
мулировать так: 

о 
Чи 105 т 


то существует способ кодирования и декодирования сообщений ис- 
точника, обеспечивающий сколь угодно высокую надежность ото- 
ждествления принятых кодовых комбинаций с действительно пере- 
данными. 

Если же 


если о, Н (А) < о, ост или п = (4.83) 


Н (А) 
юр т 


оН (А) > оков т или п < 


такого способа нет. 

Можно заметить, что при оптимальном кодировании в канале 
без шумов в соответствии с (4.67) минимально необходимая избы- 
ТОЧНОСТЬ кода рктіп = е, т. е. кодирование сводится, по существу, к 
полному устранению избыточности ри первичного алфавита, обус- 
ловленной статистическими связями символов (корреляцией) ИЛИ 
неравными вероятностями их выбора. Такое кодирование называют 
эффективным. 


Для доказательства теоремы допустим, что все типичные последовательно- 
сти источника достаточно большой длительности Т, число которых Мтив(А)= 


а. Н (А 
о (а) кодируются двоичными кодовыми комбинациями Б той же дли- 
тельности и содержащими, следовательно, Гок символов. Возможное число та- 


ких комбинаций №М(В)=2 к. В соответствии с условием (4.83) при т=2 имеем 


(4.84) 


| № (В) о Т1е+-0, Н(А)] 
0к=0,Н(А). е, = Л 1 
(А)-е, но тогда Маа (А) © отәан 0А) егко показать что при 
| 
УЭ а 
Та 2М№тип (А) 
| 
№ Мтип (А) ] а А 
(8) а Я | 4 Маш (А) | 


тип (А) 


или же М№М(В)=Мтив(А)-1. 

Таким образом, при выполнении условия (4.83) число различных кодовых 
последовательностей, по крайней мере, на | больше чизла типичных последова- 
тельностей источника. Эту последнюю кодовую комбинацию сопоставим всем 
’ нетипичным последовательностям источника сообщений, заранее предопределяя 
их ошибочный прием. Поскольку, однако, суммарная вероятность появления 
нетипичных последовательностей источника 6 стремится к нулю при стремлении 
длины сообщения к бесконечности, то теорему можно считать доказанной. 
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Мтип (А) 21 


Описанный способ кодирования предполагает задержку сооб- 
щения на время не меньше 2Т. Однако почти полное устранение: 
избыточности источника (эффективное или экономное кодирование 
в каналах без шумов) практически можно обеспечить, -не только 
кодируя длинные типичные цепочки сообщений равномерным ко- 
дом, как описано выше, а в два этапа. 

На первом этапе укрупняется первичный алфавит — последо- 
вательность (блок) из / букв первичного алфавита объединяют в 
одну «букву» (символ) вторичного алфавита. Если /, достаточно 
велико, можно достичь заметного ослабления (а может быть, прак- 
тически и устранения) статистических связей между последова- 
тельно выбираемыми символами укрупненного алфавита. 

Укрупнение алфавита, однако, само по себе не уменьшает из- 
быточность источника. На самом деле, если объем первичного ал- 
фавита К, то объем укрупненного алфавита Ку= КІ. Среднее коли- 
чество информации на элемент укрупненного алфавита Ну= [Н 
(Н —энтропия на один элемент первичного алфавита). Но тогда, 
избыточность укрупненного алфавита 


ру 1—20 1-е (485) 
‚Ну тах 108 (К ) 108 К 

равна избыточности первичного алфавита. Поскольку символы ук- 

рупненного алфавита слабо коррелированы (при большом Г). то: 

очевидно, вся его избыточность обусловлена неодинаковыми вероят- 

ностями выбора различных символов. 

Для устранения избыточности, обусловленной неравными. веро- 
ятностями выбора символов, на втором этапе осуществляется ста- 
тистическое кодирование. Оно использует неравномерное кодирова- 
ние, выбираемое. так, чтобы более вероятные символы передава- 
лись более короткими кодовыми комбинациями, а менее вероят- 
ные — более длинными. В итоге уменьшается средняя длина кодо- 
вой комбинации и, в принципе, можно приближаться к пределу, 
определяемому из соотношения (4.83) 


ен Н (А 
пла = ( т Е ) фе, 
Он Ј/ тіп ОЕ т 


где в — сколь угодно малая положительная величина. 
Пример построения такого кода будет рассмотрен в парагра- 
фе 5.3. 


Контрольные вопросы 


1. Что понимают под пропускной способностью канала связи С? 

2. В каких пределах может меняться пропускная способность дискретного ка- 
нала, на вход которого поступает ок символов в секунду при основании 
кода т? 

3. Какой формулой определяется пропускная способность двоичного симмет- 
ричного канала без памяти, при каком условии пропускная способность это- 
го канала обращается в нуль? 

4. Как. формулируется основная теорема кодирования К. Шеннона для дис- 
кретного канала с шумами? 
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5. Как определяется избыточность кода основания т (вторичиого алфавита)? 
6. Как зависит минимальная ‘избыточность оптимального кода от параметров 
т, Ок и С? 


7. Чем определяется минимальное значение величины п (средиее число сим- 
волов Канала иа одии символ источника) при оптимальном кодировании? 
8. Как связаны при случайном кодировании достаточно длинных цепочек сред- 


няя вероятность ошибки рош, длительность цепочки Т и «запас пропускной 
способности канала» С—Н’(А)? Как объяснить возможность обмена между 
верностью, задержкой и эффективностью? 

9. Как объяснить тот факт, что передача достаточно длинных цепочек сооб- 
щений в канале с шумами посредством кодовых комбинаций достаточной 
длины п может обеспечить весьма малую иенадежность при конечной вели- 

о чине скорости передачи информации? 

10. Как можно сформулировать основную теорему К. Шеннона для дискрет- 
ного канала без шумов? 

11. К чему сводится эффективное кодирование сообщений в канале без игумов 
и как можно его реализовать? 


4.4. ЭНТРОПИЯ НЕПРЕРЫВНОГО ИСТОЧНИКА 
СООБЩЕНИЙ 


Непрерывные сообщения источника или соответствующие им си- 
гналы отличаются тем, что за конечное время Т они могут прини- 
мать бесконечное число возможных форм, т. е. ансамбль таких 
реализаций бесконечен. Как следствие вероятность возникновения 
отдельной реализации бесконечно мала, а ее информативность бес- 
конечно велика. Для объяснения этого результата рассмотрим одно 
сечение (один отсчет) непрерывного сигнала Х(і). Пусть возмож- 
ные значения сигнала в этом сечении характеризуются плотностью 
вероятности (х). Разделим область изменений Х на дискретные 
уровни х; (1=1, 2,3...) с малым интервалом между ними Ах. Ах 
можно назвать шагом квантования (дискретизации) непрерывного 
сигнала по уровням (состояниям). Вероятность того, что значение 
Х лежит в пределах интервала х:--х:-+Ах приблизительно равна: 
рі==0:(х:) Ах. Положим в дальнейшем, что отдельные отсчеты «иг- 
нала (сообщения) независимы, ‘а их распределение не зависит от 
времени (стационарный источник без памяти). Тогда можно в «о- 
ответствии с ф-лой (4.10) написать следующее выражение для эн- 
тропии на один независимый отсчет квантованного сигнала: 


Нах (Х) = 0 о (х0) А х 106 [в (х;) АХ] = 
(1) 
= — У о (х) 109 [в (ХА х — ЫМ о (х) Ах10 Ах. (4.86) 
(0) (2) 
Устремив Ах--0 для перехода к энтропии на один отсчет непре- 
рывного сигнала и учитывая, что } «о: (х) х= 1, получим 


— со 
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Н(Х =— | оз (х) 108 [о; (х)14х— Пт ов Ах. (4.87) 
Ах-—0 А Ах-»0) 
Слагаемое 


в(Х) = — Г вл (х) 106 в (х) йх (4.88) 


называют дифференциальной энтропией непрерывного распределе-. 
ния (источника). Оно принимает конечное значение и может ха- · 
рактеризовать относительную степень неопределенности различ- 
ных случайных процессов (распределений, источников). Заметим, 
однако, что, в отличие от энтропии дискретного распределения (ис-. 
точника), А(х) может принимать как положительные, нулевые, так. 
и отрицательные значения, а также изменяться в зависимости от 
масштаба переменной К [171. 

Для дальнейшего заметим, что из всевозможных распределений 
независимых отсчетов случайного процесса Х(?) с заданной дис- 
персией с?!) наибольшее значение дифференциальной энтропии 
й(Х) достигается при нормальном распределении. На самом деле, 
при произвольном распределении @:(х) с дисперсией о? и матема- 
тическим ожиданием т имеем 


а (х ту А 
ЕТ ехр | 203 а = 


= һ(Х) — 06у 270° — оре А 
А б 


= (Х)—ю у 2 лео?, (4.89) 
е — основание натуральных логарифмов [здесь, как и при выводе 


(4.87), учтено условие нормировки | о.(х)ӣх= 1]. 
Но богласно неравенству (4.18) Г 


© 


[9 е (аа [Зы |< 


1) 
= р | “а | 
= о ТОТ О (4.90) 


ИА: о, (х) И 2 7 о? 


и, следбвательно, из (4.89) имеем 


й (Х) <105у 2 лес. (4.91). 
1) Полагая непрерывные сигнала и шумы стационарными и эргодичными про: 
цессами, мы ниже отождествляем дисперсию со средней мощностью флуктуаций. 
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Р 


Знак равенства в (4.91) достигается лишь при нормальном рас- 


пределении, когда А 
ехр В аы А (4.99) 
2 о? 


00 — Уря 


Заметим, что дифференциальная энтропия не зависит от математи-- 
ческого ожидания процесса. 

Второе слагаемое в (4.87) стремится к бесконечности независи- 
мо от вероятностных характеристик источника. Таким образом, ес- 
ли в канале нет помехи, а сигнал в месте приема Х”(1) регистри- 
руется абсолютно точно, то количество передаваемой информации 
на один отсчет Ј(Х, Х') =Ј(Х, Х) =Н(Х), а также количество ин- 
формации, передаваемой в единицу времени, /” (Х, Х’) равно бес- 
конечности при непрерывном исгочнике. Это естественно, ибо в этих 
условиях каждый отсчет соответствует одной из бесконечного чи- 
сла возможных градаций и может, например, быть однозначно со- 
поставлен сколь угодно длинному сообщению дискретного источ- 
„ника. 

Но ясно также, что реальные каналы связи, а также любые уст- 
ройства регистрации (в том числе и органы восприятия человека) 
не в состоянии абсолютно точно передавать и регистрировать не- 
прерывные сигналы (сообщения). Практически это и не нужно, 
‘так как получатель сообщений (сигнала) не различает «близкие» 
сообщения (сигналы), приводящие к одинаковым последствиям. 
_Меру «близости» непрерывных сообщений (сигналов), к сожале- 
нию, нелегко установить, ибо она в значительной степени зависит 
‚от характера сообщений и их назначений. Так, во многих случаях 
при передаче непрерывных телефонных сообщений мерой близо- 
‚сти сообщений может служить их разборчивость независимо от ос- 
тальных характеристик сообщений. (Этим можно объяснить широ- 
кое распространение для характеристики качества телефонной свя- 
зи различных артикуляционных измерений, выявляющих процент 
неразборчиво принятых фаз, слов, слогов из общего числа пере- 
данных). При высокохудожественных вещательных передачах та- 
кая мера в большинстве случаев окажется не приемлемой, ибо 
здесь существенны и более тонкие характеристики сообщения. 

Пусть непрерывный сигнал (сообщение) 2(?) воспроизводится 
‚ со случайной погрешностью Е(1) сигналом 


(0) =6(0)-+Е(), Е = 6 (0) —6 (0), (4.93) 


причем в дальнейшем везде считаем Ё (і) = 0, т. е. регулярная (си- 
стематическая) погрешность отсутствует. Процесс Ё(і) можно наз- 
‚вать шумом воспроизведения (регистрации) непрерывного сигнала. 
В теории и практике чаще всего за меру «близости» (расстоя- 
ния) 4(6, 65”) непрерывных сигналов 65(1) и 5*(?) принимают их 
‚ среднеквадратичное уклонение 


4(6, 6) = (0 600) = у Е . (4.94) 
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Сигналы (сообщения) Ь(2) и 6'({) считают достаточно «похожи- 
ми», если расстояние 4(5, в’) не превышает некоторой пороговой 
величины пор определяемой чаще всего дисперсией (средней мощ-- 
ностью) сигнала 6(1), т. е. при выполнении условия 


а (6, 6') < а. или Е (0) < а. (4.94а). 


Это так называемый среднеквадратический критерий близости. 
Полагая котельниковские отсчеты в процессах В(Ё) и В'(#) 
[следовательно, и в процессе Е(1) =В’(1)—В(] независимыми, оп- 
ределим информацию в одном отсчете процесса В”(1) относитель- 
но процесса В(т) или взаимную информацию (В, ВС; Пусть ©ов- 
і) 


местная плотность вероятности сечений процессов В (1) и В’(Ю 
оз (5, 6’) = оз (5) в, (6/5) = о (6') о, (6/2), (4.95). 
где (6 "10)ә(6/6') — соответствующие условные распределения; 


о:(0), ю:(0) — одномерные безусловные распределения. 

Разделим область изменения В и В’ на дискретные уровни б, 
0, (1, ј=1, 2,3...) с малыми интервалами между ними ДЬ, ЛЬ’. 
Тогда «о: (2:) Де, ан (Б; Б, АБ’ приблизительно определяют вероятности 
того, что В Бая в пределах 0;--5;+4-/А6, а В’ в пределах. 
р, +6 +АБ”. В то же‘время ‹2(6+, 6, у ДЬЛб’ — это совместная 
м Ин того, что одновременно АЕ ж Ар и Ё, р <В'< 
60 +4". 

По аналогии с ф-лой (4.38) для количества информации пере-. 
даваемой по дискретному каналу можно написать для среднего: 
количества информации в одном независимом отсчете процесса 
В’(Е) (заданного с точностью ЛЁ’) относительно процесса В(Ё) (за- 
данного с точностью Аб) 


(В, В), а = УУ о (0, 6) Е | 
0 (0 
Переходя в (4.96) к пределу при А-0, АЬ’—0, получаем для. 
среднего количества взаимной информации на один независимый 
отсчет между процессами В”(1) и В(#) 


оз (61, Бр) АБАБ 


ЛЬЛе". (4.96) 
от (Б) АБо, (6) А 


Кет ь, 5") 
2 (В, В’) = | ( ь, 6) о а авар. 4.97), 
( ) оз (6, 6") 105 в, (6) о, (5) ( ) 
Воспользовавшись соотношениями (4.95), можно Ј(В, В’) вы- 
разить иначе: 
Ј (В, В’) = Е(В) — А (В/В’) = В(В’)— В (В"В), (4.98). 


где А(В) = — Й о: (6)105 ®:(5)46 — дифференциальная энтропия на 


-—%0 — со 


отсчет процесса В(#); А(В”) = — | 0:(6') 195 в4(5’) аб’ — дифферен- 
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щиальная энтропия ‘на один отсчет процесса В'(ї); А(В/В') = 
со со 


=— }. о: (5, Б')1оо о: (5/5) 4646” — условная дифференциальная 


— 00 — 0 


энтропия относительно отсчета В (і) при известном Ё'( 8); й(В’/В) = 


ЕЕ {| 0205, 5’) юн (67/6)10646' — условная дифференциальная 
т относительно отсчета В'(#) при известном 6(#). 


Следует подчеркнуть, что слагаемые вида іт ор Ах (см. 4.87), 
Ах-»0 
вычитаясь, не влияют на взаимную информацию Т(В, В’), что оп- 


‘ределяет конечное значение последней. Ясно также, что /(В, В’) не 
зависит от масштаба процессов В(1) и В*(Ё), если он одинаков. 

Подобно тому, как это делали для условных энтропий при дис- 
кретных распределениях, можно показать, что условные диффе- 
ренциальные энтропии непрерывных распределений: 


в (В/В’) <В(В); №(В’В) < А (В). (4.99) 


Очевидно, что количество информации Ј(В, В”) зависит нетоль- 
ко от статистики процесса В(і) {определяющей А(В)], но и от «по- 
соба его воспроизведения, определяющего условную плотность 
0:(0/6"), а следовательно, и А(В/В'). Эпсилон-энтропией Не (В) 
непрерывного источника или собственной информацией в незави- 
‘симом отсчете непрерывного процесса В({) называют минимальное 
количество информации, необходимое для воспроизведения сигна- 
„ла В(') с заданной среднеквадратичной погрешностью {) Е2(і) < 
42 оро ИЛИ минимальную взаимную информацию на независимый 


отсчет двух процессов, остающихся достаточно «похожими». Дру- 
гими словами [26], 


(В тіп Ј (В, В) = т ри при Ё (0 < орг. (4.100) 
Поскольку 0(1) = 6'(2) —е(#), то условная дифференциальная эн- 
тропия А(В/В”) при заданном сигнале В'(і) полностью определя- 
ется шумом воспроизведения (канала Е(+)). Поэтому тах /А(В/В') = 
=тахй(ЁЕ). Если шум воспроизведения Ё (і) имеет фиксированную 
дисперсию (среднюю мощность оѓ), то, как показано выше, диф- 
‚ференциальная энтропия #(Е) достигает максимума при нормаль- 
ном распределении, который равен (см. 4.92): 


тах А (Е) = 108 у? лео2. ‚ ОВ 


Таким образом, эпсилон-энтропия непрерывного источника [процес- 
‘са В(2)] 


Н. (В) = (В) —1оу2 пес? . (4.109) 


1) В принципе, эпсилон-энтропию непрерывного источника можно определить 
и при иных критериях «близости» :(расстояния) сообщений (сигналов). 
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При заданной дисперсии (средней мощности) сигнала источника 
05 дифференциальная энтропия ^(В) максимизируется при нор- 


2 
мальном распределении, причем /А(В) поз 2лесв . 
Следовательно, максимально возможное значение эпсилон-эн- 
тропии непрерывного источника на один отсчет 


2 
— = с 
Н. (В), „а; = 106 У? лео2 — 105 у? лео2 = > 105 — . (4.103) 
№ СЕ 
Величина 02/0? =Р‹/Рш характеризует отношение сигнал/шум, 
при котором «зашумленное» и «чистое» сообщения (или соответст- 
вующие сигналы) достаточно «похожи». 

Если ютдельные отсчеты сообщения (сигнала) будут взаимоза- 
висимыми, то эпсилон-энтропия на один отсчет, естественно, будет 
меньше величины, определяемой соответственно ф-лами (4.102) 
и (4.103). 

Можно ввести понятие эпсилон-производительность непрерыв- 
ного источника. Если источник выдает независимые сигнальные от- 
счеты дискретно во времени со средней скоростью ии отсчета в се- 
кунду (например, путем квантования во времени с шагом В. А. Ко- 


тельникова Аі= — = 25.» Где Ес — полоса частот сигнала ис- 
Ои с 
точника) *), то его эпсилон-производительность 
Н' (В) = о. Н. (В) = о, АВ) —1ов И2 лес} (4.104) 


Эпсилон-производительность непрерывного источника непрерывно- 
го времени и без памяти можно записать в виде 


Н' (В) = 2 Ее [в (В) —юв И 2503). (4.105) 


Максимально возможная эпсилон-производительность непре- 
рывного источника обеспечивается при нормальном распределении 
сообщения В(і) с заданной дисперсией 02. Для непрерывных ис- 
точников дискретного времени с учетом (4.103). 


2 А 
Н; (В)ьа = 9 108 Еи т , (4.106) 


для непрерывных источников непрерывного времени с сигналами, 
ограниченными полосой Ё’, 


2 К га ц 
Н; (В), = Вью | 22. = ев (=). (4.107) 
Обр Ш 


1) Напомним читателю {см. (1.67)], что котельниковские отсчеты независимы, 


если энергетический спектр процесса полагать равномерным в пределах всей 
полосы частот 0—Ре. 
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Непрерывный случайный сигнал с полосой Ре и длительностью 
Тс характеризуется максимально возможным объемом информа- 
ЦИИ 


у" = Т, Е.1ов ( А) (4.108) 
Ш 


Можно отметить, что выражение (4.108) при Е?=1 совпадает с 
характеристикой, названной в параграфе 1.11 физическим объемом 
сигнала. Таким образом, оказывается, что физический объем сиг- 
нала является одновременно и его удобной орион ха- 
` рактеристикой. 

Зная характеристики А(В), Ре, Ри, можно определить избыточ- 
ность непрерывного источника без памяти по формуле 


Н. (В ИСЗ олер. 
т (ве) 


Контрольные вопросы 


1. Чем объяснить, что энтропия непрерывного источника при абсолютно точном 

воспроизведении сигнала равна бесконечности? 

2. При каком распределении дифференциальная энтропия отсчета сигнала с за- - 
данной дисперсией (средней мощностью) Ре максимальна и равна 
юр У 2леР. =ювУ 17Ре? 

. Как следует понимать среднеквадратичный критерий «близости» (схожести} 
непрерывных сигналов? 

. Как можно выразить среднее количество информации Ј(В, В”) в одном не- 
зависимом отсчете непрерывного процесса В’(Ё) относительно процесса В(Ё)? 

. Что такое эпсилон-энтропия и эпсилон-производительность непрерывного ис- 
точника и как определяются эти характеристики? | 

. Через какие параметры определяются максимально возможные значения эп- 
силон-энтропии и эпсилон-производительности непрерывного источника? 

. Как овязаны физический и информационный объемы сигнала? 

. Каким соотношением определяется избыточность непрерывного источника? 


4.5. КОЛИЧЕСТВО И СКОРОСТЬ ПЕРЕДАЧИ ИНФОРМАЦИИ 
ПО НЕПРЕРЫВНЫМ КАНАЛАМ. ПРОПУСКНАЯ 
СПОСОБНОСТЬ НЕПРЕРЫВНОГО КАНАЛА 


о ФФ м в © 


Будем полагать, что на вход канала (от непрерывного источ- 
ника) поступают непрерывные сигналы $(1), а с входа снимаются 
непрерывные же сигналы 2({). , 

Поступая так же, как при получении результата (4,97), (4.98), 
‚ можно получить следующую формулу для количества передавае- 
мой информации на один независимый отсчет, если источник и 
канал без памяти: 


Е: Г ( © ($, 2) е8 
Ј (5, 2) = ) 3 оз ($, 2) [05 раза четт аваг 


| =1(5)—Н (5/2) = #(2)—# (2/5), (4.110) 
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где 02(5, 2) — совместная плотность вероятности сечений процессов 
5(1) и 2(#); в (5), в1(2) — одномерное распределение процессов 
5 (1) и 2(1); #(5), №(2) — дифференциальные энтропии ‘на один 
` © с 


отсчет процессов $(1) и (1); А(5/2) =— \ | о (5, 2) 105 в1(5/=2) 4542 
— условная дифференциальная энтропия отсчета 5 (4) при извест- 


ном 2(1); (2/5) =— \ | 02(5, 2) 106 (2/5) 454 -— условная диф- 
ференциальная энтропия отсчета 2(1) при известном $5(Ё); в1(5$/2), 
01:(2/5) — условные плотности вероятности. 

Поскольку # (5/2) <А(5), #(2/5)<1(2), то Г($, 2) = 1(2, $) >0, 
причем количество переданной по каналу информации равно нулю 
только при условии, когда вход и выход статистически независимы 
(сильные помехи в канале) и #(5/7) =# (5), (2/5) (2). 

При отсутствии помехи в канале и когда по выходному сигналу 
2(1) можно однозначно определить входной 5(#) количество пере- 
данной информации 7Ј(5, 2) =й($) +1іт ое 5 = со, что следует из 

х А$— 


параграфа 4.4. 
Если в канале действует аддитивная помеха О(і), так что 


200) = (9+0 (0. (4.111) 


то #(2/5) =#й(Ц) — дифференциальная энтропия на отсчет помехи, 
ибо при заданном $({) неопределенность отсчета (1) определяется 
исключительно неопределенностью отсчета помехи. 

Следовательно, количество переданной на один отсчет инфор- 
мации в непрерывном канале с аддитивным шумом 


7 (5, 2) = (2) — (0). (6119) 


Если на вход непрерывного канала подается в среднем оь неза- 
висимых отсчета сигнала 5 (1) за | с, то средняя скорость ‘передачи 
информации по непрерывному каналу 

($, 2) == 0, 705,2). (4.113) 

Поскольку непрерывный канал с ограниченной полосой. пропус- 
кания Ё, равной полосе частот входного сигнала Ё, ї), различает 
примерно 2Рк отсчетов за одну секунду, то скорость передачи ин- 
формации в непрерывном канале непрерывного времени можно 
определить соотношением (4.113), если положить 

ок = 2 Р,, (4.114) 


Для источника и канала без памяти вместо (4.113) можно на- 
писать | 


— 


7’ ($, 2) = о, [А (5)— В (5/2 = о, [А (2) — 8 (2/5)]. (4.115) 


1) При этом условии канал пропустит основной частотный состав входного 
<игнала и при отсутствии помех в нем практически не приведет к потере ин- 
«формации. 


ыт 
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Следует подчеркнуть, что, в отличие от структуры формулы, 
определяющей скорость передачи информации в дискретном кана- 
ле, слагаемое окй(5) в правой части (4.115) не определяет произ- 
водительность источника на входе канала (или скорость ввода ин- 
формации в канал). При непрерывном входном сигнале эту харак- 
теристику следует определять его эпсилон-производительностью. 

`Определим теперь пропускную способность непрерывного кана- 
ла С как максимальное значение скорости передачи информации 
по каналу Ј'(5, 2), достигаемое при вариации распределений вход- 
ных сигналов 0(5) и некоторых наложенных на сигналы ограни- 
чениях (ограниченностью их дисперсии 02 и числа сигнальных от- 


счетов на входе канала в единицу времени ок). Для источника и 
канала без памяти 


С = тах Ј' (5, 2) = о, тах [8 (3) — (8/2)] = о, тах [А (2) — (2/$)]. 
(4.116) 


При аддитивном шуме ((+) с учетом (4.112) пропускную спо- 
собность непрерывного канала можно определить из соотношения 


С = о, тах[а (2)—В (О). (4.117) 


При заданной дисперсии (средней мощности) аддитивного шума 
в канале оў, величина (И) максимизируется, а следовательно, про- 
пускная способность С минимизируется при нормальном шуме, 
причем 


® (Ц) тах = 108 | 2пео. (4.118) 


Ясно также, что при прочих равных условиях значение А(0) 
зависит от степени корреляции отсчетов шума и максимизируется 
при отсутствии такой корреляции. Но последнее условие достигает- 
ся, если энергетический спектр шума равномерен в полосе частот 
канала Ёр (как у флуктуационного шума). Таким образом, оказы- 
вается, что аддитивный флуктуационный шум (гауссов шум с рав- 
номерным спектром) в наибольшей степени понижает пропускную 
способность канала, следовательно, и наиболее опасен для каналов? 
связи. 

При таком шуме и заданной величине ок пропускная способ- 
ность канала в соответствии с (4.117) 


С = и, [шахй(2) — 08/2 лес? |. (4.119) 


Дифференциальная энтропия выходного · отсчета 2(1)=$5(Й + 
+ О(і), естественно, максимизируется, если эти отсчеты независимы 
и распределены нормально. При нормальных и независимых отсче- 
тах шума (0(1) для этого требуются независимость (равномерный 
энергетический спектр) и нормальное распределение отсчетов вход- 
ного сигнала 5(#). При ограниченной дисперсии входного сигнала 
05 и помехи оё, дисперсия выходного сигнала 02 =02 +02 также 
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ограниченна, а максимальное значение энтропии выходного отсчета 
тах (2) =|/2пе(о,- 0%). (4.120), 


Имея это в виду, получаем для пропускной способности непре- 
рывного гауссова канала без памяти с дискретным ‘временем 


С=-% ов Ви — (4.121) 
2 02, 


Пропускная способность равна нулю, если отношение сигнал/шум 
Р.|Ры=с2/0 в канале равно нулю. С ростом этого отношения 


растет и пропускная способность, однако медленно вследствие ло- 
гарифмической зависимости. Для непрерывного гауссова канала без 
памяти с непрерывным временем с учетом (4,114) пропускная спо- 
собноеть 


С=Е, 106 (1+ Р./Рһ). (4.199) 


Сротношение (4.122) часто называют формулой Шеннона. Эта 
формула имеет важное значение в теории информации, так как 
определяет зависимость пропускной способности рассматриваемого 
непрерывного канала от таких его инженерных характеристик, как 
ширина полосы пропускания и отношения «сигнал/шум». Не лишне 
подчеркнуть, что формула Шеннона справедлива только для неис- 
кажающего канала с постоянными параметрами и аддитивным «бе- 
лым шумом». Если распределение аддитивной помехи не является 
нормальным или же ее спектр неравномерен в полосе пропускания 
канала, то как в первом, так и во втором случаях его пропускная 
способность больше, чем вычисленная по ф-ле (4.122). В случае 
мультипликативных помех (замираний сигнала) пропускная спо- 
собность канала меньше величины, определенной согласно (4.122), 
если под Р, понимать среднюю мощность сигнала в месте прие- 
ма [45, 60]. 

Формула К. Шеннона указывает на возможность обмена поло- 
сы пропускания на мощность сигнала и наоборот. Однако, посколь- 
ку С зависит от Ёк линейно, а от Р,/Ры по логарифмическому за- 
кону, компенсировать возможное сокращение полосы пропускания 
увеличением мощности сигнала, как правило, нецелесообразно. 'Бо- 
лее эффективным является обратный обмен мощности сигнала на 
полосу пропускания. 

Выясним, как меняется пропускная способность гауссового ка- 
нала с изменением полосы. Для этого выразим мощность шума в 
канале через энергетический спектр шума Съ. 

Имеем Ри= ОшРь, поэтому ф-лу (4.122) можно ‘представить 
в виде · 


СЕ, (1 + 22) = ан 5 Е т „0.08 


йн о), РР 
. 
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На рис. 4.4 показана зависимость С/С» от Ё, согласно (4.123). 
Характер этой зависимости таков, что при увеличении Ё, пропуск- 
ная способность С сначала быстро возрастает, а затем асимптоти- 


4 Р чески стремится к пределу: 
10 с ба Ре Іов е, дв. ед. 
08 Е +90 С С 
06 (4.124) 
т" Результат (4.124) объясняет- 
др’ ся очень просто, если учесть, что 
02 Іп(1+е) == при =—0. Как следу- 
ет из ф-лы (4.124), для переда- 
2 =: 22  ЭЗ кту Чи информации по каналу с шу- 
би би би ° мами даже при оптимальном ко- 


Рис. 4.4. Зависимость нормированной дировании отношение энергии 


пропускной способности гауссового сигнала к спектральной плотно- 
канала от занимаемой им полосы 


частот сти шума #2= = ‘должно пре- 
Ш 
вышать некоторую пороговую величину. В самом деле, если на 
передачу сообщения затрачено время Т, то среднее количество пе- 
реданной информации 77 (5, 2)<ТСь», так как пропускная способ- 
ность канала при любой полосе Ёк не может превысить предельное 
значение (4.124). Таким образом, 


Е тт 


Р, 
106, е. 
8, 5 


Для передачи 7Ј'(5, 2) = 1 дв. ед. информации необходимая энер- 
гия сигнала должна удовлетворять условию 


р. Т5 28. 0,190,896. 


или же 
2 = 51. > 0,69, (4.195) 


Ш 
Заметим, что максимальный объем информации, которую могут 
в среднем передать по непрерывному каналу сигналы длитель- 
ностью Ть равен Ун = ГкС. 
Для гауссова канала 


ун Т, Е, ое (| т ). (4.126) 


Рш 


А | 
Можно отметить, что при == У 1 и кё=1 выражение (4.126) совпа- 
й Ш 

дает с характеристикой, названной в параграфе 1.11 физическим 


объемом канала. 
Обратим также внимание на то, что в этих условиях соотноше- 


ние Ус < Ик, которым в параграфе 1.11 связаны физические объемы 
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сигнала и канала, следует при равенстве длительностей сигналов 
источника и в канале (Тк=Гс) из ‘основной теоремы кодирования 
К. Шеннона. 

Остановимся теперь на возможностях согласования непрерыв- 
ного канала с дискретным и непрерывным источниками сообщений. 

Предельные возможности согласования источника < производи- 
тельностью Н'(А) с непрерывным каналом определяется основной 
теоремой кодирования К. Шеннона, которая может теперь форми- 
роваться так: если производительность источника Н’(А)=ииН (А) 
меньше пропускной способности непрерывного канала С, то суще- 
ствует способ оптимального кодирования [преобразования сообще- 
ния @(1) в сигнал $(1) на передаче] и декодирования [преобразова- 
ние сигнала 2() в сообщение а’(1) на приеме], при котором вероят- 
ность ошибки сколь угодно мала. Если Н’(А)>С, такого спо- 
соба нет. 

Справедливость теоремы следует из возможности дискретиза- 
ции непрерывного канала (непрерывных сигналов), так как для 
дискретного канала она доказана ранее. Под оптимальным коди- 
рованием дискретных сообщений в непрерывном канале при этом 
следует понимать преобразование длинных последовательностей 
символов источника в длинные непрерывные сигналы $(1) и обрат- 
ного преобразования принятых непрерывных сигналов 2(ї) в по- 
следовательность символов сообщения. Такая возможность, в прин- 
ципе, обещает лучшие результаты, чем при использовании дискрет- 
ного кодера и декодера (кодирование в узком смысле см. гл. 5), ибо 
дополнительные ступени преобразования сигналов, как правило, 
связаны с потерей информации. Кодирование, близкое к оптималь- 
ному, в непрерывном канале на сегодня не реализуемо, хотя в 
некоторых современных системах связи (например, с шумоподоб- 
ными сигналами) видны элементы такого кодирования. 

Для гауссового канала оптимальное кодирование требует ис- 
пользования достаточно протяженных канальных сигналов с нор- 
мальным распределением и равномерным энергетическим спектром 
и, в принципе, возможно при условии, если число знаков источника 
сообщения за | с 


Пусть источник выдает равновероятно и независимо двоичные 
знаки, тогда условие оптимального кодирования 
р 
с 


«Е, тов, (| ги (4.127) 


Ре 
Р 
4 3 


с 


Ек 1083 (1+ 
0. < 


Ри ; 
При больших отношениях Ре/Ри допустимая скорость выдачи 


знаков источника при оптимальном кодировании может существен- 
но превышать так называемый предел Найквиста 2Е, (ем. пара- 
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граф 3.4). При этом в соответствии < основной теоремой кодиро- 
вания они могут передаваться с вероятностью ошибки, близкой 
к нулю. 

Следует подчеркнуть, что в согласии с (4.125) при оптимальном 
кодировании передача одной двоичной единицы информации источ- 
ника в непрерывном канале со сколь угодно малой вероятностью 
ошибки возможна при значениях параметра /2, близких к 0,69. При 
реальном же кодировании (см. гл. 6) для обеспечения достаточно 
малого значения вероятности ошибки (которое, в отличие от воз- 
можностей оптимального кодирования, в принципе, не может быть 
сколь угодно малой) требуются значительно большие значения #2. 

Степень согласования дискретного источника сообщений с не- 
прерывным каналом с пропускной способностью С может быть 
оценен коэффициентом 


С тах [Н’(А) —Н’ (А/А’ 
к 2 А: ЗН: Я. ар . (4.128) 
С С 
называемым эффективностью системы связи. Числитель этого вы- 
ражения определяет пропускную способность (предельную скорость 
передачи информации) системы связи (расширенного канала). Пре-. 
небрегая ошибками в расширенном канале, что допустимо при опи- 
сании высококачественных систем, можно написать при использо- 
вании источников с объемом алфавита К; 
к — Пах Н (А) _ ба јобК (4.129) 
С С 


При кодировании сообщений источника примитивным п-разряд- 
ным т-позиционным кодом К= т", Оул = ок и можно написать 


ко = 0 ёт, 7 (6.130) 


где С измеряется в-дв. ед. /с. 


. Показатель ке характеризует эффективность способов . дискрет- 
ного и непрерывного кодирования (модуляции) на передаче:и спо- 
собов демодуляции и декодирования на приеме. К предельному 
значению ке =! можно приблизиться лишь при оптимальном (иде- 
альном) кодировании. 

Предельные возможности согласования непрерывного источни- 
ка сообщений В(1) с непрерывным каналом определяются основ- 
ной теоремой кодирования К. Шеннона, которую сформулируем 
в рассматриваемом случае так: если эпсилон-производительность 
источника меньше пропускной способности канала Н’ (В)<С, то 
существует способ оптимального кодирования и декодирования при 
котором < вероятностью, сколь угодно близкой к единице, приня- 
тое сообщение {сигнал В’(1)] достаточно похоже (мощность шума 
не превышает .пороговое значение 42орог) на переданное {на сиг- 
нал В(1)]. Если Н’ (В)> С, такого способа нет. | 
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Справедливость этой теоремы для непрерывного источника и 
канала следует из возможности их дискретизации, а для дискрет- 
ного источника и канала она доказана ранее. Оптимальное коди- 
рование по К. Шеннону непрерывных сообщений в непрерывном 
канале представляет собой пока чисто теоретический интерес, хотя 

имеются определенные успехи в построении устройств, позволяю- 
щие существенно сократить избыточность некоторых непрерывных 
источников (см. гл. 9). 

Преобразование путем дискретизации по времени и по уров- 
ням непрерывного сообщения в дискретное и последующее разум- 
ное его кодирование пока что более перспективны для обеспечения 
удовлетворительного согласования источника и канала. 

Для гауссового непрерывного источника и канала без памяти 
оптимальное кодирование возможно с учетом (4. 107). и (4.122) при 
выполнении условия 


‚Вто (1 Ее ты (4.130 
ИЛИ р а 
Ра 
р. ў 
с | 4.139 
Е) (4.138 


Величину 02/02 можно `назвать отношением сигнал/шум на 


выходе детектора приемника !), определяющим в конечном счете 
качество (верность) воспроизведения непрерывного сообщения. Ве- 
личина же Ре/Ры является отношением сигнал/шум в канале (на 
входе приемника). 

Как недо, из (4.132), необходимое качество связи [заданное 
отношение 0 2/02 = (Ре/Ри)вых] можно, в принципе, обеспечить как 


в узкополобном канале. (Рь/Р‹ < 1) 2), так и в широкополосном ка- 
нале (т. е. используя канальные сигналы с достаточно большой 
базой 2РкГс ^2Рк/Ес 1; где Гс — длительность сообщения). 
Однако если в системах первого типа для этого приходится 
иметь на входе приемника очень большие значения отношения сиг- 
нал/шум, то в системах второго типа необходимые значения 
(Ре/Рш)вх намного меньше. 
Эффективность непрерывной системы связи, использующей ка- 
нал• с пропускной способностью С, можно оценить коэффициентом 
Сс тах Ј' (В, В') (4.133) 


Ке == — = 6—4, 


С 6 


1) Полагаем, что разность между колебанием В’(Ё) на выходе детектора и 
переданным сигналом В(Ё) [«эквивалентный шум» Е(1)=В’(1)—В(т)] является 
рн процессом с некоррелированными отсчетами. 

2) Системы связи, у которых полоса частот канальных сигналов меньше по- 
лосы частот сообщения Гы < Ре, не находят пока применения. 
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Для гауссового непрерывного источника и канала без памяти 


Р; 
| 1 
Е ое | + (>=. | 


К. == Е, іе (1-68) | 
Ы 0 


Коэффициент эффективности непрерывных систем показывает, в 
какой мере данный способ модуляции (кодирование на передаче 
непрерывных сообщений) и демодуляции (декодирование на при- 
еме) близок к оптимальному (идеальному), для которого ке при- 
нимает предельное значение: ке =1. 

Для гауссового источника и канала без памяти при оптималь- 
ной модуляции (оптимальном кодировании), полагая ке=1, по- 
лучаем соотношение 

% 
ое [1+ (2) ағ [1+ (==) | (4.135) 
Ш ВЫХ Ес Р вх 
Используя десятичные логарифмы, можно написать 


| Е Ум А8 Е Е |! 5 =, КЙ 7 ш: 


Если (Ре/Рш) »1 (слабые помехи в канале), то для идеальной 
системы 


Р | Р Гы Р 
а. <) | ~ (25) е ‚" (4.137 
| Риш /вых Пдб] Риш /вых [дБ Е. \Рш вх [дБ] 


т. е, отношение «сигнал/шум»вых{дБ] линейно зависит от «сиг- 
нал/шум»вх [дБ], причем коэффициент пропорциональности (крутиз- 
на характеристики) определяется степенью расширения (сужения) 
полосы частот канальных сигналов по сравнению < полосой частот 
сообщения (первичного сигна- 
ла). Если (Р. ІРъ)ьх«1) 
(очень сильные помехи в кана- 
ле), то даже при идеальном 
кодировании 


а 2 0 (4.138) 
Рщ вых 

независимо от отношения «сиг- 
налішум»вк и коэффициента 
Ев) 

Очень часто качество моду- 
ляции и демодуляция реаль- 
ных непрерывных систем оце- 
нивают коэффициентом 


(4.134) 


0 и юю Я 9 


Ру,05 `Р Р, 
Рис. 4.5. Зависимость выигрыша № 8 = ( =) А С , (4.139) 
ЕЕ Р РЈ вых / У Ри ах 
стемы модуляции от отношения сиг- 


нал/шум в канале: к называемым выигрышем систе- 
= ——_— для идеально снстемы, 
для реальной системы - мы модуляцин. 
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Для идеальной системы при гауссовом источнике и канале без па- · 
мяти согласно (4.135) 


о Е Ес = (4.140) 


Зависимость [дв] от (Р./ Ры) вх[дБ2, ме согласно 
(4.140), дана на рис. 4.5 пунктирными линиями, Если (Ре/Ри)вх 21 
(слабые помехи в канале), то для идеальной системы 


Е, Р 

я 4.141) 
8рдв] ( Вс Ры Е [АБ] ( 

т. е. имеет место линейная зависимость между в (р а д6]. 

Любопытно отметить, что согласно (4.141) п (система 


ОБП) и идеальном кодировании & [дб] =0. Волі ра ао 0 (очень 
сильные помехи в касале), то и для идеальной системы 


о 220. (4.149) 


Контрольные вопросы 


{. Какими соотношениями определяется количество информации на один неза- 
висимый отсчет, переданное по непрерывному каналу и чему равиа эта ве- 
личина при отсутствии помех в канале и при очень сильных помехах в ка- 
нале? 

2. Как определяется количество информации на отсчет, переданное от непре- 
рывного нсточника без памяти по каналу без памяти и с аддитивной по- 
мехой? 

3. Как определяется скорость передачи информации по непрерывному каналу с 
дискретным и непрерывным временем? 

4. Как определяется пропускная способность непрерывного канала? 

5. Какой аддитивный шум с заданной дисперсией ор при прочих равных усло- 
виях в Наибольшей степени уменьшает пропускную способность непрерыв- 
ного канала С? 

6. При каком ансамбле входных сигналов реализуется пропускная способность 
непрерывного канала с флуктуационным шумом и чему равна величина С 
при заданном отношении ‚сигнал/шум в канале Ре/Рш для канала с ‘дискрет- 
ным и непрерывным временем ‚(формула Шеннона)? 

7. Какое минимально возможное значение #2? (отношение энергии сигнала к 
спектральной плотности мощности аддитивного шума) требуется для пере- 
дачи по гауссовому каналу одной двоичной единицы информации? 

8. Как определяется максимально возможный информационный объем сигнала 
УИ и канала УЙ? 

9. Как можно сформулировать основную теорему К. Шеннона по оптимальному 
кодированию для непрерывного канала? 

10. Как определяется коэффициент эффективности дискретной и неярерывной 
систем связи Кс? 

11. Каким соотношением связаны в идеальной системе связи (при оптимальном 
кодировании) при гауссовом источнике и канале отношения сигнал/шум на 
выходе приемника (детектора) и на его ‘входе? 

12. Как определяется выигрыш системы модуляции 2? 

13. Каким соотношением связаны в идеальной системе связи при гауссовом 


источнике и канале выигрыш & с отношением сигнал/шум в канале (на вхо- 
де приемника)? 
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5 ГЛАВА 


Основы теории кодирования 


5.1. КЛАССИФИКАЦИЯ КОДОВ, ИХ ПРЕДСТАВЛЕНИЕ, 
СВОЙСТВА КОДОВ БЕЗ ИЗБЫТОЧНОСТИ 


Под кодированием (в узком смысле или дискретном кодирова- 
нии) понимают процедуру сопоставления дискретному (или дис- 
кретизированному непрерывному) сообщению а+(1=1, 2, 3, ..., К) 
определенной последовательности кодовых символюв, выбираемых 
из конечного множества различных (отличающихся друг от друга) 
элементарных кодовых символов 6: (1=1, 2, 3, ..., т). 

Применяя приемлемый способ кодирования, можно в той или 
иной степени согласовать дискретный источник є каналом связи. 


Заметим, однако, что используемые в настоящее время способы 
кодирования не позволяют. приблизиться к теоретической пропуск- 
ной способности реальных каналов связи при достаточно малой ве- 
роятности ошибки (высокой верности приема). Для этого понадо- 
бились бы очень сложные, экономически невыгодные схемы коди- 
рования и декодирования. Однако с помощью разумно выбранного 
кода часто удается значительно повысить скорость передачи или 
верность приема. 

Теория кодирования развивается в двух главных направлениях: 
во-первых, поиски кодов, позволяющих в каналах без шумов мак- 
симально устранить избыточность источника (экономное кодиро- 
вание) и тем самым повысить эффективность системы передачи ин- 
формации, и, во-вторых, поиски кодов, повышающих верность в ка- 
нале с шумами (помехоустойчивое кодирование). Помехоустойчи- 
вые коды называют также корректируюшими (они способны обна- 
руживать или исправлять ошибки и стирания канала), они воз- 
можны лишь при внесении определенной избыточности ' В ИСПОЛЬ- 
зуемых кодовых последовательностях. 


При помехоустойчивом кодировании чаще всего считают, что 
избыточность источника на входе кодера ри=0. Для этого имеются 
следующие основания: во-первых, очень многие дискретные. источ- 
ники (например, информация на выходе многих ЭВМ) обладают 
малой избыточностью; во-вторых, если избытонность первичных 
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источников существенна, она обычно порождается сложными свя- 
зями, которые в месте приема затруднительно использовать для 
повышения верности. Разумно поэтому в таких случаях сначала 
по возможности уменьшить избыточность первичного источника, 
а затем методами помехоустойчивого кодирования внести такую 
избыточность в сигнале, которая позволяет достаточно простыми 
средствами поднять верность. 

Из сказанного следует, что экономное кодирование вполне мо- 
жет сочетаться с помехоустойчивым. 

Теория кодирования за последние двадцать лет развивалась 
весьма интенсивно на основе современных математических мето- 
дов [3, 32, 39]. В настоящей книге лишь затронуты общие принципы 
теории кодирования. Вопросы построения используемых на прак- 
тике кодов, а также технической реализации кодирующих и деко- 
дирующих устройств рассматриваются в специальных курсах. 

Коды можно классифицировать по весьма различным признакам. 
Одним из основных является основание кода т или число различ- 
ных используемых в нем символов. Наиболее простыми являются 
двоичные (бинарные) коды, у которых т=2. Коды с т>2 назы- 
вают многопозиционными. Мы будем интересоваться в основном 
двоичными кодами, нашедшими преимущественное применение на 
практике. 

Далее коды можно разделять на блочные и.непрерывные. Блоч- 
ными называют коды, в которых каждый элемент («буква») сооб- 
щения 2,(К= 1, 2, 3, ..., К) преобразуется в определенную последо- 
вательность (блок) кодовых символов {65:}, называемую кодовой 
комбинацией бһ (= 1, 2, 3, .., К). Непрерывные коды образуют по- 
следовательность символов {6}, не разделяемую на последователь- 
ные кодовые комбинации: здесь в процессе кодирования символы 
‚ определяются не одним, а целой группой элементов сообщения. 


_ Пока что на практике чаще всего используются блочные коды, 
равномерные и неравномерные. В равномерных кодах, в отличие 
от неравномерных, все кодовые комбинации содержат одинаковое 
число символов (разрядов), передаваемых по каналу элементами 
сигнала неизменной длительности. Это обстоятельство существенно 
упрощает технику передачи и приема сообщений и повышает по- 
мехоустойчивость системы связи. 


Ко всякому коду обязательно предъявляется требование одно- 
значности декодирования. В случае блочных кодов это значит, что 
всякой последовательности или группе последовательностей кодо- 
вых символов должна однозначно соответствовать последователь- 
ность элементов передаваемого сообщения, что всегда выполняется 
при использовании равномерных кодов. 

Если объем (число возможных элементов-букв) алфавита ис- 
точника сообщений равен К, то каждую букву можно закодировать 
с помощью п-разрядного равномерного кода с основанием т при 


т > К. (5.1) 
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Если в (5.1) имеет место равенство, т.е. все возможные кодо- 
вые комбинации используются для передачи сообщений, то в этом 
случае код называется безызбыточным или примитивным. Если же 
число возможных кодовых комбинаций больше числа различных 
букв и, следовательно, часть из них можно не задействовать при 
передаче сообщений, код называется избыточным или корректи- 
рующим. 

Избыточность кода (сигнала на выходе кодера) ок можно оце- 
нить ф-лой (4.66) или, если учесть, что Н’(А) =о„Н(А) =0,(1— 
— ри) 108 К, то | 


= 1—0 — Он) 105 К 0р 

РЕ шема 
| 108 то, 

Полагая избыточность источника на входе кодера ри=0, а т-по- 


зиционный код равномерным длиной п, можно написать следую- 
щую формулу для избыточности кода: 


ЕНЕМ. 
б ==] е" (5.3) 


При кодировании удобно совокупность элементов (букв) источ- 
ника сообщений аһ представить совокупностью чисел 


0, 1, 2, 3, 4... К—1; (5.4) 
К — объем алфавита источника. 


(5.2) 


С другой стороны, любое число М можно записать в заданной 
системе счисления т (или кодом с заданным основанием т) сле- 
дующим образом: | 


М = ат-ат"! + Уф а соат аут, (5.5) 


где Фп — коэффициенты, принимающие при отдельных разрядах 
числа М значения 0, 1, ..., 1—1. 

Число разрядов п, которое необходимо удержать в (5.5), зави- 
сит от объема (числа уровней) источника К и от позиционности 
(основания) системы счисления (кода) т. При использовании рав- 
номерного кода, очевидно, должно удовлетворяться условне (5.1). 

Например, при К=64 любое число из (5.4) может быть представлено в 
десятичной системе счисления двумя разрядами (ибо 10*>64): разряд единиц 
(10%) и разряд десятков (10!:); в четверичной системе счисления — тремя раз- 
рядами (43=64): разряд единиц (4%), разряд четверок (4:), разряд шестнацца- 
тых (4?); в двоичной системе счисления — шестью разрядами :(28=64): разряд 
единиц (2), разряд двоек (21), разряд четверок (22), разряд восьмерок (23), 
разряд шестнадцатых (2%), разряд тридцать вторых (25). 


Число 59 запишется так: в десятичной системе счисления (код 
с основанием 10) 


М = 59 =5.101+-9.10° (59); (5.6) 
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в четверичной системе счисления (код с основанием 4) 
М = 59 = 3.424 2.414- 3.40 (323); (5.7) 
в двоичной системе счисления (код с основанием 2) 
М =59 = 1.25 4- 1:214 1.70.2 {1.2 --1.2 (111011). (5.8) 


На рис. 5.1 условно представлены сигналы, соответствующие 
записям (5.6) — (5.8), в виде совокупности электрических импуль- 
сов. Отдельные символы кода отличаются здесь своими уровнями 
(шаг квантования по уровням А). д 
На рис. 5.1 более младшие раз- 
ряды располагаются правее. Счи- 
тается, что равны максимальные 
значения сигнала Ф0() „ах = 
= ЛО (1—1) =сопѕі и длительно- 
сти кодовых комбинаций Тк=пГ 
(Т — длительность элементарно- 
го символа). Полезно заметить, 
что в указанных условиях с 
уменьшением позиционности ко- 
да т растет шаг квантования по 
уровню (расстояние между сиг- 
налами), что должно повысить 
верность связи „(в условиях по- 
мех), но, с другой стороны, рас- 
тет п (число импульсов или раз- 
рядность кода), что уменьшает 
длительность элементарного сиг- 
нала Т (уменьшает его энергии) 
и соответственно увеличивает ве- 
роятность ошибочного приема 


б 


Т=т7>сопѕі (8), „20751 


С 
с —. 
Сәх, <> косо еле < бо К 


. 20-5, 


золь 


РЕ НТА ОИ «эруига, Рис. 5.1. Сигналы кодовой по- 
Всякий блочный КОД МОЖНО следовательности: 

предетавить в виде таблицы, в а) при десятипозиционном . 

которой каждой букве, цифре двухразрядном коде; б) при 

| | И четырехпозиционном трехраз- 

(из 5.4), алфавита источника со ряхром коль: в) ира деу 


поставляется определенная кодо- ционном шестиразрядном коде 
вая комбинация, найденная со- 
гласно (5.5). 
Ниже это сделано для алфавита, содержащего 8 букв (цифр), 
при равномерных десятичном, четверичном и двоичном кодах. 
Помимо представления таблицей, код очень часто представляют 
графически с помощью так называемого «кодового дерева» 1), 
Рассмотрим построение кодовото дерева для наиболее простого 
и наиболее распространенного двоичного кода. 4 


1) Понятие «кодового дерева» является частным случаем более общего по- 
нятия — граф. При решении многих практических задач широко используется 
математическая теория графов. 
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Для этого, начиная с определенной точки («корня»), будем про- 
водить отрезки прямой (ветви), наклоненные влево или вправо, 
если кодовым символом является соответственно «0» или «1». На 
рис. (5.2а) построено «кодовое дерево» для двоичного кода из 
табл. 5.1. На вершинах этого дерева написаны. буквы алфавита 
источника, соответствующие данным кодовым комбинациям. Обра-` 
тим внимание на то, что здесь каждой букве соответствует своя 
вершина «кодового дерева». С помощью «кодового дерева» 


А Б ВГДЕЖЗ 


Рис. 5.2. Кодовые деревья для Кодов: 
а) равномерного; 6) неравномерного приводимого; 
в) неравномерного неприводимото 


(рие. 5.2а) можно однозначно декодировать любую последователь- 
ность символов, если только юна принята с самого начала. Это 
справедливо для любого равномерного кода. 

ТАБЛИЦА 5. 1 


Буква | Число | т = 10 | т=4 . т = 2 
А 0 0 00 ‚ 000 
Б ] 1 01 001 
В 2 2 02 010 
Г З З 03 011 
Д 4 4 04 100 
Е 5 5 А 101 
Ж 6 6 12 110 
З 7 7 13 111 


Рассмотрим теперь неравномерный двоичный код. Пусть он, 
например, задан «кодовым деревом» (рис. 5.26). В данном случае 
некоторым буквам сообщения соответствуют не вершины, а узло- 
вые точки дерева. Но тогда декодирование будет неоднозначным. 
Действительно, приняв в начале кодовой последовательности сим- 
вол «0», мы не знаем, означает ли он букву «Б» или является на- 
чалом кодовой комбинации, означающей буквы «Д» или «Е». 

Однако можно построить неравномерные коды, допускающие 
однозначное декодирование, для этого достаточно, чтобы в кодо- 
вом дереве всем буквам источника соответствовали бы только 
вершины. Тогда ни одна жодовая комбинация не будет являться 
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№ 


началом другой, более длинной комбинации. Такой код называет- 
ся неприводимым 1). 

Пример неприводимого кода представлен «кодовым деревом» 
(рис. 5.28). Если последовательность символов принята с начала, 
то, начав при декодировании движение с «корня дерева», мы су- 
меем образовать законченную кодовую комбинацию только дойдя 
до какой-либо вершины. Затем мы возвращаемся к «корню де- 
рева», выполняем декодирование следующей кодовой ‘комбинации 
и т. д. Заметим, что всякий равномерный код является неприво- 
ДИМЫМ. 

Рассмотрим теперь свойства кодов без избыточности и прежде 
всего равномерного безызбыточного кода. Такой код, особенно 
двоичный, широко применяется в дискретных системах связи. Ос- 
новные его достоинства — простота кодирования и декодирования. 
Пусть дискретный источник объема К выдает ии «букв» в секунду 
и характеризуется энтропией Н(А). Тогда его производительность 


Н’(А) = о,Н(А) <о, 108 К, (5.9) 


Равенство в (5.9) имеет место только тогда, когда «буквы» вы- 
бпраются источником с равными вероятностями и независимо друг 
от друга, другими словами, когда избыточность источника 
рн= 1—Н (А) Лос К =0. Если считать, что в канале связи нет помех 
(все символы принимаются безошибочно) и он позволяет пере- 
давать ок символов в секунду, то пропускная способность такого 
канала 

С = 0 орм. | (5.10) 

При использовании пП-разрядного равномерного кода (каждая 
«буква» требует п символов) условием передачи без пропусков (без 
потери информации) является выполнение неравенства 


о, > Пи. : (5.11) 
Как следует из (5.1), при примитивном кодировании 
піор т = 10р К. (5.12) 
С учетом (5.12) ф-лу (5.11) можно записать так: 
д: БВК аа. (5.13) 
би 108 т 108 т 


где п — среднее число кодовых символов на один символ ИСТОЧ- 


ника. Предельное (минимально возможное) значение п, следующее 
из (5.13) и получаемое при примитивном кодировании, 


пана = 2 0тае ЕК (5.14) 


АЫ" К 
Г 105 т 108 т 


1) Следует заметить, что неприводимость кода — достаточное, но вовсе не 
необходимое условие однозначности декодирования. Можно предложить коды, 
нг обладающие этим свойством, но допускающие однозначное декодирование, 
правда, при помощи более сложной логики (соответственно при более сложном 
декодирующем устройстве). 
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Согласно же основной теореме кодирования К. Шеннона для 
каналов без шумов существует оптимальный код, для которого 


пан = 100) е, 659 
105 т 


Сравнивая (5.15) и (5.14), видим, что примитивный код обеспе- 
чивает предельное согласование ‘источника с каналом лишь в том 
случае, когда Н(А) = Н(А) „ах =106 К, т. е. когда источник сообще- 
ний не имеет избыточности (все символы выбираются с равной 
вероятностью и независимо). 

Как следует из (5.3), для источника без избыточности и исполь- 
зования двоичного равномерного кода 


ое: 1 ЗА, (5.16) 


п 


Если число символов источника К=2*, т. е. точно равно 2 в сте- 
пени № (где Е — натуральное число), то полное согласование кода 
с каналом (рк=0) достигается, если каждому сообщению сопо- 
ставляется двоичная кодовая комбинация длиной п=. Если же 
Г-Н 
| А га 1 
А =2 = ^ (тде —- - правильная дробь), то полное согла- 


сование с каналом (ок=0) может быть обеспечено, если каждой 
последовательности из Ё символов источника сопоставить кодовую 
комбинацию, содержащую АЁ-[ двоичных символа. При таком ко- 
дировании (с укрупнением алфавита) среднее число символов кода 


Ё | 
на один символ источника й = = 1002 К, что и приводит соглас- 


но (5.16) к условию рк=0. 

При наличии помех в канале код без избыточности не может 
обеспечить сколь угодно высокую верность. На самом деле, пусть 
канал симметричен и без памяти, а вероятность ошибочного прие- 
ма элементарного символа в таком канале равна ро. Гогда вероят- 
ность правильного приема символа 1—ро, а вероятность @к пра- 
вильного приема всех символов л-разрядной кодовой комбинации 
Ок= (1—ро)". 

В примитивном коде всякая кодовая комбинация соответствует 
определенной «букве». Если хотя бы один из символов, образую- 
щих кодовую комбинацию, будет принят ошибочно, то будет ре- 
гистрирована кодовая комбинация, соответствующая другой «бук- 
ве» сообщения. Таким образом, вероятность ошибочного приема 
кодовой комбинации (буквы) 


Р, = 1—0, = 1—(1—р)". (5.17) 
При ро<«1, воспользовавшись формулой бинома Ньютона, 
имеем 


(1 — ро)? = 1— рут и Р, рот. (5.18) 
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Следовательно, используя примитивный код в канале с поме- 
хами, принципиально нельзя обеспечить сколь угодно малую ве- 
роятность ошибки, о которой говорится в основной теореме коди- 
рования К. Шеннона. Такой код можно, очевидно, применять в ка- 
нале с помехами, если достигаемая вероятность ошибочного прие- 
ма «буквы» (5.17) не превышает допустимой ‘для данной системы 
связи величины. 

Мы видели, что примитивный равномерный код не может обес- 
печить эффективного согласования источника с избыточностью с ка- 
налом связи. Для каналов без помех кодирование, которое позво- 
лило бы приблизиться к предельному соотношению (5.15), может 
быть достигнуто использованием неравномерного кода, длитель- 
ность кодовых комбинаций которого должна быть согласована с 
вероятностью выбора источником отдельных букв (первичных сим- 
волов}. Такое кодирование называют статистическим. 

Статистическое кодирование ‘может следовать за укрупнением 
алфавита, которое (см. в параграф 4.3), ослабляя связи символов, 
делает более неравномерным их распределение. Таким образом, 
статистическое кодирование может являться ступенью экономного 
кодирования. 

Неравномерный код при статистическом кодировании выбирает- 
ся так, чтобы более вероятные буквы передавались с помощью 
более коротких кодовых комбинаций, а менее вероятные — при по- 
мощи более длинных комбинаций кода. В итоге уменьшаются сред- 
няя длина кодовой комбинации по сравнению со случаем равномер- 
ного кодирования и необходимая пропускная способность канала. . 

Приведем пример построения неравномерного неприводимого 
кода 1), позволяющего согласовать канал без помех с источником 
неравновероятных символов (букв). 

Построение такого кода покажем на конкретном примере ис- 
точника с объемом К=8. Символы (буквы) алфавита располагают 
в порядке убывающей вероятности 2) (рис. 5.3), затем выбирают 
пару букв с наименьшими вероятностями (0,01 и 0,01), от них про- 
водят прямые до точки 1 — точки условной буквы с суммарной ве- 
роятностью 0,01 -++-0,01= 0,02. Среди букв АЕ и І снова находят 
пару букв с наименьшими вероятностями (0,015 и 0,02) и от них 
‚проводят прямые до точки 11 — точки условной буквы с суммарной 
вероятностью 0,015--0,02=0,035. Этот процесс продолжается даль- 
ше, пока построение не замыкается к вершине. Мы получили «кодо- 
вое дерево», которое позволяет нам написать кодовые. комбинации 
для всех букв, расположенных в «вершинах дерева». Полученный 
неравномерный код, естественно, является неприводимым. 


1) Этот код предложен Хаффменом [53]. Аналогичные, но менее удоб- 
ные для практического использования коды предложены К. Шенноном и 
Р. Фано [51, 61]. 


2) Если несколько букв имеет одинаковые вероятности, их располагают ря- 
дом в произвольном порядке. 
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Средняя длина п (п в дв.ед./символ) кодовой комбинации в на- 
шем примере 


8 | 
п = У љРь = 1,825, | (5.19) 
=] 


в то время как при примитивном кодировании двоичным кодом 
пришлось бы для всех кодовых комбинаций использовать три сим- 
вола (разряда). 


— Кодовое дерево 


1000000 


А 17 | 06 

6 012 |0 

Е: 100 |з |23 

г 1000 | 4 |016 

| д 048080 | 5 |0125 

Е 100000) 6 |006 
ж 7 
9 8 


10000000 


л=п Р, =1 822 


Рис. 5.3. Построение кодового дерева неравномерного кода 
Хаффмена 


Предел К. Шеннона при двоичном коде для среднего числа 
символов на букву согласно (5.15) 


АЕ И (5.20) 


В нашем примере энтропия источника (считаем, что отсутст- 
вуют вероятностные связи между символами) 


Н (А) = — У Р, 1овз Р, = 1,781, (5.21) 
к=] 
где Н(А) в дв.ед./символ. | 
Код Хаффмена позволил получить очень пиа к Н(А) значе- 


ния для п. Используя укрупнение алфавита со статистическим ко- 
дированием, можно существенно повысить эффективность системы 
связи (например, при передаче телеграфной информации). По су- 
ществу, передача стандартных текстов телеграмм (например, позд- 
равительных) с помощью коротких условных номеров есть пример 
экономного кодирования. 

Мы рассматривали экономное кодирование в предположении, 
что помехи в канале отсутствуют и все символы принимаются 
безошибочно. В реальных же каналах всегда имеются помехи, по- 
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этому всегда существует ненулевая вероятность ошибки. Каковы же 
будут последствия, если ошибка все же произойдет? 

При примитивном равномерном коде ошибка в канале на про- 
тяжении одной кодовой комбинации вызовет ошибочный прием 
одной буквы, что во многих случаях допустимо. При использовании 
же экономного кодирования один ошибочно принятый символ мо- 
жет вызвать.ошибку в декодировании не одной, а большого числа 
последующих кодовых комбинаций. Значительно более тяжелые 
последствия повлечет единственная ошибка в случае, если коди- 
рование произведено после ослабления корреляционных связей 
сообщения. Так, если алфавит укрупнен, то единичная ошибка мо- 
жет исказить ряд слов сообщения. Отмеченное свойство экономных 
кодов препятствует их внедрению в каналах связи, где вероят- 
ностью ошибки полностью пренебречь нельзя. 

Приведенные здесь соображения приводят к мысли. о том, что 
в ряде случаев окажется полезным не полное устранение избыточ- 
ности у кода, а, наоборот, . внесение излишней избыточности с по- 
следующим рациональным ее использованием при декодировании. 
Таким образом, подходим к построению корректирующих кодов, 
о которых речь в следующем параграфе. 


Контрольные вопросы 


. Что понимают под дискретным кодированием (кодированием в узком смысле)? 

. Какая разница между экономным и помехоустойчивым кодированием? 

. Как определяется избыточность равномерного кода? 

. В чем удобство представления кодовой комбинации при коде < основаннем т 
посредством натуральных чисел, записанных в т-ичной системе счисления? 

. Что такое «кодовое дерево», какой вид имеет «кодовое дерево» для непри- 
водимых кодов? 

. При каких условиях примитивный равномерный код может обеспечить пре- 
дельное согласование источника с каналом? 


т) сл мы Со М — 


5.2. КОРРЕКТИРУЮЩИЕ КОДЫ И ИХ СВОЙСТВА, 
МЕТОДЫ ДЕКОДИРОВАНИЯ ПРИ ИСПОЛЬЗОВАНИИ 
КОРРЕКТИРУЮЩИХ КОДОВ 


Корректирующими свойствами обладают только избыточные ко- 
ды, Рассмотрим вкратце возможности избыточных, главным об- 
разом, блочных кодов и ознакомимся с элементами теории таких 
КОДОВ. 

Рассмотрим равномерные блочные двоичные корректирующие 
коды, для которых справедливо неравенство 


0879 СИ (5.29) 
где К — объем алфавита источника; п — размерность двоичного 
кода. | 


Идея обнаружения ошибок принятой кодовой комбинации бь 
весьма проста и состоит в том, что для передачи используются не 
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все №=2” возможных кодовых комбинаций Ё;, а лишь некоторая 
часть из них: 


К< 2" =М. | (5.23) 


Используемые в данном коде К комбинации (5+, 6», Ёз, ..., бк) 
называются разрешенными, а остальные М—К возможных комби- 


наций на передаче (Вкл, бк4»...Вм) — запрещенными. Если в рё- 
зультате воздействия помех передаваемая (разрешенная) комби- 
нация превращается в одну из запрещенных, число которых в месте 
приема №— К, из-за стираний символов, может быть и больше, чем 
на передаче, то тем самым и обнаруживаются ошибки или стира- 
ния символов. Очевидно, что если совокупность ошибок при приеме 
данной кодовой комбинации превращает ее в какую-либо другую 
разрешенную, то ошибки не могут быть обнаружены. 

В зависимости от установленного метода декодирования (или 
в геометрической интерпретации в зависимости от разбиения прост- 
ранства принимаемых кодовых комбинаций 6» на непересекаю- 
щиеся пространства {Лк}, приписываемые отдельным решениям) 
различают системы с о и системы с исправлением 
ошибок и стираний. 

В системах с обнаружением ошибок пространство принимаемых 


кодовых комбинаций бк разбивается на М№’>М непересекающихся 


областей. Если эти комбинации попадают в подпространства /7, 
с номерами =Е-1, Е-+2,..., № (не сопоставляемыми разрешен- 
НЫМ комбинациям), декодирование не производится и «соответст- 
вующая информация либо вообще теряется, либо приобретается 
специальными методами, среди которых особое распространение 
получил метод переспроса. Последний заключается в том, что при 
обнаружении ошибки по обратному каналу автоматически посыла- 
ется специальный сигнал, требующий повторение ошибочно приня- 
той кодовой комбинации. Системы с обратным каналом рассматри- 
ваются в гл. 9. | 

Обнаружение ошибок кодовых комбинаций при избыточном ко- 
дировании может сочетаться с исправлением стираний символов, 


если, например, принимаемую кодовую комбинацию Бъ, попавшую 
в запрещенную зону, отождествить с той из разрешенных, с кото- 
рой она совпадает в нестертых позициях. Если таких разрешенных 
комбинаций будет несколько, то принятая комбинация отождест- 
вляется с любой из них либо относится к ошибочно принятым. 

В системах с исправлением ошибок запрещенные комбинации 
декодируются в соответствии с выбранным алгоритмом, причем 


пространство принимаемых комбинаций Бъ разбивается теперь 
на К непересекающихся подпространств, приписываемых отдель- 
ным решениям. Такое разбиение стремятся выполнить так, чтобы 
при декодировании запрещенных комбинаций восстановить ту из 
разрешенных, которая могла быть передана с наибольшей вероят- 
ностью. В симметричном двоичном дискретном канале без памяти 
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это та из разрешенных комбинаций, которая ближе по Хеммингу 
к принятой запрещенной комбинации, ибо в таком канале вероят- 
ность ошибки кратности 9 в кодовой комбинации длины п 


ра = С рі (1 — ро)" (5.24) 


при ро<0,5 быстро убывает с ростом ее кратности. м 

Возможны системы связи с исправлением и обнаружением оши- 
бок. В них некоторые запрещенные комбинации (например, наи- 
более близкие по Хеммингу к разрешенным) декодируются, а дру- 
гие {в которых, например, отличие от разрешенных велико или от- 
личие одинаково для двух или более разрешенных комбинаций) 
отбрасываются как ошибочные или декодируются после переспроса 
и повторения. 

Изложенные принципы декодирования поясняются таблицей 5.2. 
Здесь символы двоичного источника (А, Б) кодируются избыточ- 
ным трехразрядным двоичным кодом. Из 23 возможных комбинаций 


ТАБЛИЦА 5.2 


Номер столбца 


| и стираний А 


— 


ЗЕ 
= б Ситуация 
26 | 2 3 4 5 6 7 8 
1 | Символ источника 

ак А Б Б А А Б А Б 
2 | Переданная кодо- 

вая комбинация Ё; 000 | 111 111 1 000 | 000 111 | 000 | 111 
3 | Принятая кодовая 

комбинация ъ, 000 | ?11 010 | 02? 210 000 |2? 22? 
4 Расстояние по Хем- 

мингу по нестертым 

позициям @(5:,6,) 0 0 2 0 | 3 І = 
5 | Декодирование с 

исправлением стира- 

ний и обнаружением — А Б — 

ошибок А Б ? А ? (ош.) | (ош.) 2 

| 

6 | Декодирование с А или Б или 

исправлением ошибок А Б А Б А 

| | Б !(ош.)! А | (ош.) | (ош.) | (ош.) | (ош.) 
| 


ГА Декодирование с 
исправлением` ошибок 
|и стираний и обнару- А -- А Б — 
жением ошибок А Б 1(ош.)| А ? |(ош.) | (ош.)| ? 
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кода выбираются в качестве разрешенных комбинации 000 и 111, 
расстояние между которыми по Хеммингу максимально и равно: 
1—3. Из-за ошибок в канале (переход «0» в «1» и «1» в «0») или 
стираний (появление 3-го символа? на приеме при передаче «0» или 
«1») принятая кодовая комбинация отличается от переданной. 
Из 33=27 возможных кодовых комбинаций на приеме 25 соответ- 
ствуют запрещенным комбинациям и позволяют, следовательно, 
обнаружить наличие некоторых ошибок и стираний, а часть из них 
и исправить. Код с 4ттж-=3 позволяет надежно обнаружить, как 
увидим ниже, два ошибочных элемента комбинации; исправить 
два стертых символа (обнаружить можно стирания любой крат- 
ности); исправить одну ошибку при отсутствии стираний. При де- 
кодировании с исправлением стираний и с обнаружением ошибок 
(строка 5} в месте приема будем регистрировать знак стирания 
(вопроса 2), если принятая комбинация относится к числу запре- 
щенных. Появление знака ? означает разбиение пространства при- 
нимаемых кодовых комбинаций на З области: одна сопоставляется 
символу А, другая — Б, третья есть область стирания. Ошибка не 
обнаружена и тем более не исправлена в 6-м столбце, поскельку 
принятая кодовая комбинация вследствие ошибки 3-й кратности 
превратилась в разрешенную комбинацию, не передававшуюся 
по каналу. Символ в 7-м столбце также зарегистрирован с ошиб- 
кой, поскольку по нестертой позиции принятая комбинация (вслед- 
ствие ошибочного приема символа) совпадает с той, которая фак- 
тически не передавалась. 

Декодирование с исправлением стираний и ошибок по критерию 
минимума хеммингова расстояния по нестертым позициям между 
переданной и принятой кодовыми комбинациями (строка 6) дала 
нам ошибку по столбцам 3,6 и 7. Могут также появиться ошибки 
по столбцам 5 и 8, так как по этим столбцам по нестертым пози- 
циям хеммингово расстояние одинаковое между принятой көмби- 
нацией и двумя разрешенными комбинациями. Введение зоны сти- 
рания позволяет при декодировании с исправлением ошибок и сти- 
раний и обнаружении ошибок (строка 7) избежать возможных еши- 
бок по столбцам 5и 8. 

Легко показать, что блочный код с минимальным расстоянием 
по Хеммингу Фһ:һ между разрешенными кодовыми комбинациями 


б; позволяет обнаружить ошибку в принятой кодовой комбинации 
бъ, если в нем ошибочно принято число элементарных символов 


9 < (5.25) 
(максимальная кратность полностью обнаруживаемых ошибок 
д0= һ;п —1). Действительно, так как между двумя разрешенными 
комбинациями расстояние по Хеммингу не меньше 4», то при 
выполнении условия (5.25) принятая комбинация попадет в число 
запрещенных, что позволяет обнаружить факт ошибки. 

Очевидно, что стирания символов любой кратности (появление 
третьего символа ? на приеме вместо передаваемых символов «0» 
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или «1») обнаруживаются в месте приема. Исправляются же сти- 
рания символов (при отсутствии ошибок в канале), кратность ко- 
торых удовлетворяет условию (5.25). Максимальная кратность пол- 
ностью исправимых стираний 9‹=@ти—1, ибо при этом в нестер- 
тых позициях принимаемая комбинация совпадает лишь с одной 
разрешенной. При блочном коде всегда существует возможность. 
не только обнаружить, но и исправить ошибки кратности 


па 188 и (5.26) 
максимальная кратность полностью исправимых ошибок равна 
ат — 1 


при нечетном ии, 


а 5 
=. при четном ди. 


Действительно, при выполнении условия (5.26) принятая ком- 
бинация «ближе» к действительно переданной, чем любая другая, 
что позволяет, пользуясь критерием минимума хеммингова рас- 
стояния, восстановить комбинацию точно (т. е. исправить ошибки). 

При декодировании с исправлением ошибок и стираний могут 
быть исправлены. произвольные 4< 4и ошибок и 9=<94с стираний 
при выпоянении условия 
д <“, (5.27) 
которое обобщает (5.26) на случай, когда имеются стертые сим- 
волы. 

В более общем случае блочный код с расстоянием пи" исправ- 
ляет произвольные 9< 9с стираний и 9< ди, ошибок и обнаруживает 
произвояьные ди<9=9до ошибок при условии, что 


й 9 + дс 0, РУ (5.28) 


Если стираний нет в канале (9:=0) и производится декодиро- 
вание © обнаружением и исправлением части обнаруженных оши- 
бок, то вместо (5.28) можно написать 


Яо = Чи < Я тій (90 > 27 а). (5 .29} 


При 4„=0 имеем декодирование только с обнаружением ошибок 
(условие 5.25), при до = ўи — с исправлением ошибок (условие 5.26). 

Следует подчеркнуть, что условия (5.25) — (5.29) являются до- 
статочными, но не необходимыми. Так, например, код с дтит=2 в 
отдельных случаях в состоянии обнаруживать двойные и тройные 
ошибки, но одиночные ошибки обнаруживаются всегда. 

Теперь рассмотрим разновидности корректирующих кодов. Для. 
начала заметим, что кодирование и декодирование, описанные вы- 
ше, позволяют при существенном укрупнении первичного алфави- 
та, в принципе, если не накладывать ограничение на длину кодовой 
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чоследовательности блочного кода п, весьма близко подойти к ре- 
зультатам, следующим из основной теоремы кодирования К. Шен- 
нона для каналов с шумами, а именно может быть обеспечена ве-. 


роятность ошибочного приема р—0 при эффективности К.= 
тах Н’ (А 

-— я —1. Для этого при симметричном канале без памяти и 

стираний минимальное хеммингово расстояние между разрешен- 

ными кодовыми комбинациями должно быть при больших п про- 


порционально п: 


дин =@вВ , (5.30) 
причем коэффициент пропорциональности 
а> 2(р,4-), (5.31) 


тде ро — вероятность ошибочной передачи элементарного символа . 
в канале; є — сколь угодно малое положительное число. 

На самом деле, в рассматриваемом канале при больших п наи- 
вероятнейшее значение кратности ошибки 9 =про, причем вероят- 
ность того, что кратность ошибки будет превышать про стремится 
к нулю при п--оо. Согласно (5.26), если 4иш>2про, все ошибки 
в канале будут исправлены (с вероятностью, близкой к 1 при боль- 
ших п). 

Из доказательства теоремы К. Шеннона (параграф 4.3) сле- 
дует, что условие (5.30), наверняка, выполняется при случайном 
кодировании длинными последовательностями цепочек знаков ис- 
точника (символов укрупненного алфавита с объемом КЉ І). 

Однако такое кодирование или любое ‘другое, требующее на 
передаче сопоставления каждому сообщению определенной кодовой · 
комбинации из К»1 возможных, хранящихся в памяти, а на прие- 
ме принятия решения в пользу одной из К»№1 кодовых комбинаций 
(также требующих памяти), наиболее «близкой» к принятой, на 
сегодня технически не реализуемо. 

Представляют поэтому интерес избыточные коды и методы ко- 
дирования, не требующие хранения в памяти и перебора всевоз- 
можных кодовых комбинаций (табличный метод кодирования), но 
вместе с тем удовлетворяющие асимптотическому условию (5.30). 

Такие избыточные блочные равномерные коды найдены, а наи- 
большее распространение среди них получили линейные коды {3, 39]. 
„ЛТинейным двоичным кодом длины п называется такой, для кото- 
рого сумма (по модулю два) любых двух разрешенных кодовых 
комбинаций данного кода также является разрешенной кодовой 
комбинацией. Если первые Ё символов кодовой комбинации дли- 
ны п являются информационными, а остальные г=п— — неинфор- 
мационными (избыточными или проверочными), то линейный код 
‘называют систематическим. Линейные коды можно формирозать 
следующим образом. КҚ ё информационным двоичным символам ко- 
довых комбинаций, соответствующих К сообщениям (К=2*), при- 
бавляется г проверочных (избыточных) двоичных символов, кото- 
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рые являются линейными комбинациями информационных: 
Е 
Бар = Ў, үре = ЕБІ, #+2% ЕА, (5.32) 
ё=1 ` 


где у,; — коэффициенты (0 или 1), характеризующие код, а сум- 
мирование выполняется по модулю 2. Всего таких двоичных коэф-: 
фициентов Ат и только они должны храниться в памяти кодирую- 
щего устройства, что существенно упрощает его реализацию по: 
сравнению кс табличным методом кодирования. 

В дальнейшем для определенности будем считать, что линей- 
ный код является систематическим, если на первых № позициях ко- 
довой комбинации (счет справа налево) располагаются информа-- 
ционные символы, на последних г позициях — проверочные. Нанри- 
мер, передаваемую кодовую комбинацию запишем в виде 


а о пр’ е. а _ О тр бь 0р то Ёз 6» 4. (5.33) 
——Ш—Ш—П—ыП——————ы"——— т... 
Линейные коды обозначают выражением (п, №). 
Избыточность линейного двоичного кода можно определить сог- 
ласно (5.3) формулой 


ре РЕС РЕ ЧЕ УРЕ АД (5.34), 


Свобода выбора Аг двоичных чисел ү, ; позволяет при заданных. 
п и ^=п—г построить 28" различных линейных кодов. Разумеется, 
понятно стремление так выбрать коэффициенты у, чтобы полу- 
чающийся код был «оптимальным» в каком-то смысле. В теории: 
и практике ‘корректирующих кодов чаще всего «оптимальным» счи- 
тают код (п, Ё), который обеспечивает наименьшую вероятность. 
ошибочного декодирования среди всех кодов той же длины п и 
избыточности г = 1—2. 

Из этого определения следует, например, что при передаче двух 
сообщений оптимальным (п, 1): кодом независимо от п может яв- 
ляться код с разрешенными кодовыми комбинациями: “ 

Б, = 000 . . .000; р, = 111. . .111, 


натта, петь отб. 
п п 


поскольку любой иной выбор п—1 проверочных символов в одной 
из комбинаций лишь уменьшит кодовое расстояние 2(0}, Ё) и одно- 
временно увеличит вероятность ошибочного декодирования. При 
выборе «оптимального» кода полагают обычно неизменным модель 
канала (чаще всего это двоичный однородный симметричный канал. 
без памяти), а алгоритм декодирования — «оптимальным» (регист- 
рируется, например, комбинация, которая с наибольшей вероят- 
ностью могла бы быть передана). Общие методы построения «опти- 
мальных» линейных кодов (п, &) пока не созданы, но некоторые 
«оптимальные» коды известны; ‘например, таким является код 
(п, п_1), обнаруживающий одиночные ошибки, код (7,4), исправ- 
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ляющий одиночные ошибки, код (14,2), исправляющий ошибки пер- 
вой, второй, третий и четвертой кратности, и т. д. [3, 39]. 

В теории кодирования существует понятие совершенный и ква- 
‚зисовершенньый код. Код называют совершенным, если вся его из- 
быточность расходуется на исправление ошибок заданной кратно- 
сти 9, т.е. такой код не исправляет ни одной ошибки более высокой 
кратности. Квазисовершенный код исправляет и некоторую часть 
ошибок кратности 9-1, но не исправляет ни одной ошибки более 
высокой кратности. Поскольку во многих каналах более вероятны 
ошибки минимальной кратности, то ясно, что выше определенное 
понятие совершенного и квазисовершенного кода имеет смысл. 
Можно показать {3, 39], что квазисовершенный (тем более совер- 
шенный код) является также и «оптимальным». 

Обнаружение ошибок при использовании линейных кодов 
(с дальнейшим их исправлением, если это позволяет избыточность 
кода} основано на проверке соотношений (5.32). Для этого по Ё 
принимаемым информационным символам б; можно определить г 


контрольных Е ролни символов 


ен = У) Ү;убр і = +1. 8+2, Е +7 (5.35) 


1=1 


и сопоставить их (сложить по модулю 2) с принимаемыми прове- 


речными символами В’ РЕ .Тогда для каждой принимаемой кодовой 


жомбинации 6’ мы получаем набор (вектор) из г чисел, называе- 
мый синдромом С(5”) этой комбинации: 


С (Р) = с го Ср Сә С, | (5.36) 


тде 
С, р, е 5 рат т (тод 2). (5.37) 


Число различных синдромов, соответствующих различным сочета- 
ниям ошибок в канале для линейного кода (п, Е), равно числу все- 
возможных Г-значных переборов двоичных чисел, т. е. равно 2". 
Если не все элементы синдрома (5.36) нули, то это означает, что 
принятая кодовая комбинация запрещенная, т. е. возникла ошибка. 

При декодировании с исправлением ошибок по виду синдрома 
{числу и расположению единиц) определяется, в каких разрядах 
вероятнее всего произошли ошибки, что и позволяет их исправлять. 
Выполнение этой процедуры требует, помимо г сравнений прове- 
рочных символов, переборку таблицы исправлений (синдромов), 
содержащей 2"-—1 строк 1). С увеличением длины кода п при за- 
данном А повышается его эффективность, но одновременно растет 
и 7, а заодно и объем памяти декодера. 

Ноясним процедуру кодирования и декодирования при исполь- 
зовании линейного кода на простых примерах. Сначала рассмот- 


') Синдром, у которого все элементы нулевые, исключен из этой таблицы. 
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- рим один из наиболее простых кодов (п, п 1), имеющий лишь один: 
проверочный символ в кодовой комбинации, формируемый простым: 
суммированием по модулю два всех информационных символов: 


п 1 


У. В (5.38). 


п, пр 
1—1 


Правило (5.38) сводится к проверке на четность (числа еди- 
ниц) безызбыточной кодовой комбинации: если. число единиц в. 
комбинации четное, то проверочный символ «0», а если нечетное, — 
то «1». 

Легко показать, что для произвольного линейного кода длины: 
п 4»п определяется минимальным весом (минимальным числом 
единиц) по всем кодовым комбинациям (кроме нулевой, т.е. все 
элементы которой нули). 

Действительно, расстояние по Хеммингу между двумя кодовы-- 
ми комбинациями равно числу единиц в сумме этих комбинаций. 
по модулю два. Но для линейного кода сама эта сумма непременно- 
является кодовой комбинацией с весом, равным числу единиц в ней. 

Для кода (п, п 1), = 2, ибо если п—1 информационных сим- 
волов кодовой комбинации имеют минимальный вес, равный 1, то- 
согласно (5.38) проверочный символ «1», следовательно вес этой 
кодовой комбинации, равен двум. Таким образом, код (п, п—1) 
в согласии с (5.25) наверняка позволяет обнаруживать одиночные 


ошибки в кодовой комбинации. Для этого достаточно определить. 
п—1 


один контрольный символ в месте приема рт = — у б, и найти. 
Е. 

синдром С(5’), содержащий один элемент С(Ё’) =с; =, ар 

4- бконтр(той 2). Если С(6') =1, произошла ошибка. Ясно, что для 

кода (п, п—1) можно обнаружить ошибку проверкой на четность. 

всей принимаемой кодовой комбинации и без нахождения синдро- 


ма С(5’). Очевидно также, что, применяя код (п, п—1) в схеме" 
декодирования с обнаружением ошибок, можно проверкой на чет- 
ность принимаемой комбинации обнаружить не только одиночнуо, . 
но и все ошибки нечетной кратности. 


Теперь рассмотрим более сложный линейный код (7,4), для которого- 
тіп==3. Коды с Яһ:іһ = 3 часто называют кодами Хемминга. Это код позволяет 
надежно обнаруживать все одиночные и двойные ошибки или исправлять все 
одиночные ошибки в схеме декодирования с исправлением. Положим, что 3 про- 
верочных символа кодовой комбинации определяются соотношениями: 


65, пр = 2 + бз + ба ) той 2: или код || 11,5 = 1172.5 = 073,5 = 145 == 1 || 
определяется 
Б, пр = ёа + бз + ба трой 71,6 = 0 72,6 = 0 зб = 1946 = 101. 
бт, пр = 61 1- ба + ӧз ) коэффициентов || ү; = 1427 = 1 Үзу = 17у = 1 | 
(5.39 
от 


Приведем пример семизначной кодовой комбинации на передаче 


= 001 0110 
м Р 073и Радрглеу 
проверочные информационные (5.40) 
СИМВОЛЫ СИМВОЛЫ 


"Контрольные символы на приеме определяются соотношениями: 


(см. табл. 5.3), Исправлены наиболее ве- 
роятные ошибки. 


ТАБЛИЦА 53 конт, = Бу -- 63 - 84 
Но З , 8. бл , 
Номер аот краник, 6$. пр = 5, 4- 53-5 | шой2. (5.41) 
етроки Синдром подлежащей | , 
исправлению | Бо с — й 42 5. ЕЯ 63 
1 001 5 аз , ККТ 
2 010 6 С(6') = сз, са, б =, пр В пр» 66, пр+ 
у конт 
| т Е 4-06 коз 9 ор Гар" (5.42) 
| Слева дана таблица исправлений оди- 
5 101 1 ночных ошибок для кода (7.4) при 23—1==7 
6 110 У различных синдромах, соответствующих 
: 1 3 различным сочетаниям ошибок в канале 


конт 

5,пр 
ГА 

вероятно, что ошибочно принят контрольный символ 65, пр, ибо если 66 пр = 
, 


конт И __ рКонт к 
==06 пр И 67 пр = 07, пр (заметим, что они определяются через` все 4 информа- 


‚ционных символа), то разумно считать, что как информационные, так и про: 
верочные символы 0, пр И бт, пр переданы без ошибок. 


Аналогично при синдроме 2 и 4-й строк таблицы наиболее вероятно, что 
‚ошибочно принят соответственно контрольный символ ёв, пр или бт, пр. 


При синдроме 3-й строки таблицы (одновременно не совпадают 5 и 6-й 
лроверочные символы) вероятнее всего, что ошибка — в передаче 4-го инфор- 


мационного символа, определяющего как 65 пр, так и бв, пр, В то время как 


‚проверочный символ 7 пр = 87 пр определяется первыми 3 информационными 
. э 


символами, но не зависит от 4-го. Аналогично объяснение остальных исправле- 
ний, рекомендуемых табл. 5.3. 


"пни рете синдроме 1-й строки таблицы (не совпадают ғ пр И ё ) наиболее 


В поисках более простой техники кодирования и декодирования 
был найден подкласс линейных двоичных кодов, называемых цик- 
лическими и нашедшими широкое применение в технике связи {32]. 
Название этих кодов связано с тем, что каждый вектор, получаемый 
из кодового путем циклической перестановки его элементов, также 
‚является кодовым. 

В теории циклических кодов принято п-мерный кодовый вектор 


Ф представлять полиномом (0—1) -й отепени [54]: 
0(х) = оо-ох оа са”, 


где коэффициенты аһ принимают значения 0 или 1. 
Такое представление удобно тем, что вектор, полученный из В 
циклической перестановкой элементов, можно рассматривать как 
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результат умножения полинома 6(х) на х, если считать, что 
хп = 11), На самом деле 


хЬ (х) = щх Но а," =а, 900400 8. 


—1 
ао: 


Полином наименьшей степени среди всех полиномов, соответствующих ко- 
довым комбинациям циклического кода (за исключением кодовой комбинации: 
с нулями во всех разрядах), называют порождающим и обозначают через 


8 (х) = 14+ тх... х 4, (5.43), 


коэффициенты үк равны 0 или 1. Степень порождающего полинома определяет 
число проверочных символов в кодовой комбинации г=п-—#. В порождающем: 
полиноме свободный член үг всегда равен 1. Зная порождающий полином #(х), 
можно по нему построить все кодовые комбинации циклического кода, а также: 
устройства кодирования и декодирования. На определенный согласно (5.43) по- 
рождающий полином накладывают дополнительное условие: это полином сте- 
пени г, на который делится без остатка двучлен х” +12). Результат такого 
деления определяет так называемый проверючный полином 


хп — | 
8 (х) ` 
Произведение проверочного и порождающего полиномов (с учетом того, что 
х"—1=0) 
(х) 2 (х) = 0, | (5.45), 


В (х) = (5.44), 


что дает основание считать их ортогональными. Соотношение (5.45) положено 
в основу алгоритмов декодирования циклических кодов. 

В качестве примера расемотрим линейный циклический код (7,4) с пара- 
метрами п=7, А=4, г=3. 16 разрешенных комбинаций этого кода сведены в. 
табл. 5.4. Порождающими для этого кода может быть полином 


о (х) = 1+ х + х8. (5.46) 


Проверим это, разделив х'—1 на 2(х) в столбик: 
х" — | |х 4х + 1 
ЕЕВС Етеган 
х4 х -| 1 
х5 хз -- х? 
х 4 хх 1 
хх х 
хз х1 
хз х1 
Л 000 


Получим деление без остатка, что подтверждает, что 0(х) = 1+-х-- х? являет- 
ся порождающим полиномом для кода (7,4) 3). 


') Рассматриваемые полиномы определяются по модулю х" —1 [54]. 

2) Поскольку двоичные кодовые комбинации 6 (или соответствующие им: 
полиномы 8(х)] везде складываются по модулю 2, а х"=1, то х"+1=0 или 
х"—1=х"4]. | 
3) Легко проверить, что порождающим для кода (7,4) является также по- 
лином 2(х)=14-х2-4-х2. 
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ТАБЛИЦА 5.4 ` 


> 


| Из какой ком- 


Обозначе- р бинации дан- 
ние кодо- | Кодовая ком- ный вектор | Комбинация образо- 
вой комби- бинация Соответствующий полином | получен цик- | вана сложенигм 
нации (вектор) Ь(х) лическнм | вектором 
| сдвигом 
тти | а Г 
Ь | 1101000 а? | бв | базисный вектор 
р | 0110100 |х Г » 
Ф, | 0011010 р х? ГИ » » 
Ур. | 0001101 хх“ х6 | з ъ. вз » 
Б» і 1011100 РРА а ® Фао 2. +62 
ъ 1110010 | 1-+х-+х2-х5 о а аё: _ 
Г? 1000110 | 1--х*-+х5 Ва В. 6>-6з 
Ъв 0101110 | ххх“ 65 фаз _ 
ГА 1010001 |1+х2+х® Бхз в» 6 
Я 0111001 ххх хе 7. Бъ, - 
70 1100101 Их Баз. | ба 
Ба |. 0100011 | хх - 8 Б, Ъ.--Ъз+Ъ, 
"Баз 1001011 І+ х -+х5 хб 0 Аба в 
Бу 0010111 хех хх. бв 5+ 
$15 1111111 1+х+х2+ х3 ха хз х6 6.5 В +36. 
в | 0000000 | Вав 16,46, 


Сопоставим порождающий полином (5.46) кодовой комбинации с номером 
один: 

Бу = 1101000; 6, (х) = 1 + х + х8 (5.47) 

(пнформационными считаем ^=4 символов справа, соответствующие высшим 


степеням х, а проверочными г=3 первых символа слева). Осуществляя цикли- 
.нескую перестановку символов в (5.47), получаем кодовую комбинацию: 


фо = 0110100; Б (х) = х- х? + х. (5.48) 

Продолжая таким же образом, получаем 3 и 4-ю кодовые комбинации: 

Ба = 0011010; 63 (х) = х2 4- х3 | х5 
ба = 0001101; р. (х) = х? + х* + х8 

По четырем разрешенным кодовым комбинациям циклического кеда (7,4), 
называемым базисными, 12 остальных могут быть получены посредством ли- 
нейного суммирования по модулю 2 (см. табл. 5.7). 

Не имея возможности здесь подробнее остановиться на теории 
циклических кодов {39, 54], укажем вкратце реализационные прин- 
ципы кодирования и декодирования. 

Кодирующие и декодирующие устройства для циклических кодов 
строятся на базе сдвигающих регистров в виде триггерных ячеек, 
охваченных обратными .связями. В теории кодирования их также 
называют многотактными линейными фильтрами Хаффмена. 

Роль триггерных ячеек (изображенных в дальнейшем квадра- 
тчком) в регистрах сдвига сводится к тому, что при подаче на вход 
ячейки дискретного воздействия А («0» или «1») ячейка меняет свое 
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(5.49) 


состояние Б («0» или «1») на А. Каждое изменение состояния триг- 
герной ячейки называют тактом или шагом. 

Возможная структурная схема кодирующего устройства изобра- 
жена на рис. 5.4а. Схема содержит в основном г-ступенный регистр 
и сумматоры по модулю 2 (изображенные кружком со знаком +) 
_ Связи в регистре (ук), ко- д) Инфармация 
торые могут быть (ұһ= 1). ЕУ. 
или отсутствовать (ук = 
= (0), определяются стро- 
ением порождающего по- 
линома (5.43). 

Кодирующее ` устройст- 
во работает следующим р 


образом. Вначале ключ К о е 2 
находится в положении 4271713). "ВА поры 
«1». При этом А=й—г | 
информационных ``.симво- | | 
лов, подаваемых на вход, о А < 

1 


одновременно поступают қ 
в канал связи и в регистр 
сдвига, который в началь- 
ном положении содержит 
только нули. Когда ИН- Рис. 5.4. Схемы устройств для циклическо- 


переданы, ключ К пере- у ; б) декодирующего 


лы в канал. На вход регистра теперь постулают одни нули (так 
как сумматор справа имеет два одинаковых входа) и по истеченин 
г шагов все ячейки регистра снова оказываются в начальном нуле- 
вом СОСТОЯНИИ. 

Возможная структурная схема декодирующего устройства изоб- 
ражена на рис. 5.46. Она содержит два регистра сдвига. Один 
(главный) — длины п, где сигнал запоминается до тех пор, пока 
не будут приняты все проверочные символы; ‘ибо только: после это- 
го можно выяснить, произошла ли ошибка в кодовой комбинации, 
и ее место (при достаточной избыточности кода). Второй регистр 
сдвиға длины ғ содержит обратные связи и те же соединения, что 
и регистр на передаче. Декодирующее устройство содержит также 
и анализатор состояния ячеек второго регистра, который, по су- 
ществу, определяет синдром принимаемой комбинации С(5’). 

Работа декодирующего устройства сводится к следующему: 
п входных символов кодовой комбинации запоминаются в. главном 
регистре сдвига, причем одновременно они поступают на второй 
регистр сдвига, который вначале содержит во всех ячейках нули. 
Анализатор состояния регистра на это время отключен. 

После п-го символа ключ К переходит в положение «2» и пре- 
кращает подачу входных символов на второй регистр. Одновремен- 
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но включается в работу анализатор. Если кодовая комбинация пе- 
редана без ошибок, то на л-м шаге все ячейки второго регистра 
имеют нули, что ‘и фиксирует анализатор, разрешая одновременно 
без коррекции информационным символам покидать основной ре- 
гистр. 

Если же на п-м шаге не все ячейки второго регистра находятся 
в нулевом состоянии, то произошла ошибка. Установив ошибку, 
а также ее место (при достаточной избыточности кода) анализатор 
посылает в сумматор исправления «1», если требуется исправлять 
символ, покидающий основной регистр. 

Поскольку новое сообщение не может быть принято до тех пор, 
пока исправляется предыдущее, то в случае, когда символы на 
декодер поступают непрерывно, необходимо предусмотреть неко- 
торое буферное устройство (память) на входе схемы. 


Покажем на конкретном примере циклического кода (7,4), позволяющего 
обнаружить одну ошибку в кодовой комбинации, работу кодера и декодера. 
Схема кодера показана на рис. 5.5а. 

0) Инрормация ` Она построена согласно порождающему 

7 полиному (5.46). Пусть на вход схемы 
рис. 5.5а подается информационная пос- 
ледовательность импульсов 0110, соответ- 
ствующая кодовой комбинации (5.48), В 
табл. 5.5 показано такт за тактом фор- 
д мирование импульсов в регистре. Началь- 

ное состояние регистра определяется 
тремя нулями. 

Для пояснения принципа декодиро- 
вания с исправлением ошибки при коде 
(7.4), на рис. 5.56 показана основная ло- 
гическая часть декодера: 3-х ступенный 
а регистр сдвига, собранный в основном 

по той же схеме, что на передаче, ви 
анализатор его состояния. Подадим 
сначала на вход регистра (ключ К зам- 
кнут, а анализатор отключен) неиска- 
женную кодовую комбинацию (5.48). В 
табл. 5.6 показана смена состояний ре- 
гистра сдвига на приеме за 7 тактов. Подключенный к концу 7-го такта к реги- 
стру анализатор (при раземкнутом ключе К) фиксирует нулевое состояние всех 
его ячеек, а следовательно, и отсутствие ошибки и разрешает ннформационным 
символам покидать главный регистр (рис. 5.46). 

Допустим теперь, что в кодовой комбинации (5.48) при передаче ошибочно 
принят 4-й символ, следовательно, на вход регистра декодера поступает после- 
довательность символов 


Рис. 5.5. Схемы устройств для 
циклического кода (7,4): 

а) кодирующего; б) декодирую- 
щего 


—. 


Б" = 0111100. 


В табл. 5.7 показана смена состояний регистра сдвига на приеме за 7 тактов. 

Подключенный к концу 7-го такта к регистру анализатор (при разомкнутом 
ключе К) обнаружит ошибку. Для определения ее местоположения анализатор 
может заставлять регистр делать последовательные такты. Номер такта, на 
котором в регистре появляется комбинация из единицы в первой ячейке и ну- 
лей в остальных, и определит номер ошибочного символа. Продвигая сочетание 
110 (нижняя строка табл. 5.7) по регистру, получаем (см. табл. 5.8). 

Обнаружив сочетание 1 0 0 на 4-м такте, а следовательно и номер оши- 
бочного символа, анализатор’ посылает сигнал коррекции («1») на сумматор 
исправления (рис. 5.46). 
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ТАБЛИЦА 5.5 


Состояние регистра к концу 


Е Вход регистра 618 Вход канала Примечание 
№1 №2 №3 
1 0 0 0 0 0 Ключ К в поло- 
9 1 1 1 0 1 жении «1» 
З 1 1 1 1 | 
4 0 0 1 ] 0 
5 0. 0 | Ключ К в поло- 
0 0 0 0 0 жении «9» 
7 0 0 0 0 0 


ТАБЛИЦА 5.6 


Состояние регистра к концу такта 


Номер такта |Вход регистра кт | Тет" т Примечание 
1 0 0 | 0 0 Ключ К замкнут, ана- 
9 0 0 0 0 лизатор отключен 
3 І І 0 0 
4 0 0 1 0 
5» | | 0 1 
6 1 0 0 0 
ў 0 0 0 0 
ТАБЛ иц А 5.7 
Состояние регнстра к концу 
такта 
Номер такта | Вход регистра] · Прнмечаиие 
3 №1 №2 № 3 
1 0 0 0 0 Ключ К замкнут, 
2 0 0 0 0 анализатор отключен 
>. 1 | 0 0 
4 1 Е 1 0 
5 | | | 1 
6 І 0 0 І 
7 0 1 1 0 
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Достоинством циклических кодов, особенно кодов Боуза—Чоуд- 
хури [3], является то, что они относительно просто позволяют обна- 
руживать и исправлять пакеты ошибок (т. е. целую цепочку сле- 
дующих друг за другом ошибочно принятых символов). Это обстоя- 
тельство существенно для использования циклических кодов в на- 
налах с коррелированными ошибками (например, проводные кана- 
лы с пакетами импульсных помех, каналы с медленными, но глу- 
бокими замираниями сигналов и т. д.). 

Многообещающей следует считать процедуру мажоритарного 
декодирования, применимую для некоторых классов двоичных ли- 
нейных, в том числе циклических, кодов [3, 53]. 

Основана она на том, что в этих кодах каждый информацион- 
ный символ можно несколькими способами выразить через другие 
символы кодовой комбинации. Раздельные проверки выносят ре- 
шения в пользу «0» или «1», а окончательное решение по каждому 
из информационных символов принимается по принципу большин- 
ства. Реализуясь относительно просто посредством регистров едви- 
га, мажоритарное декодирование заметно повышает верность связи 
по отношению к обычному поэлементному приему, поскольку здесь 
осуществляется своеобразный разнесенный прием сообщений (см. 
параграф 9.2). 


ТАБЛИЦА 5. 8 
Состояние регистра к концу такта 


Начальное 


Номер такта | состояние 1 А у Иримечание 
№ 1 | №2 | № З 
1 0 1 1 Ключ К отключен, анали- 
Р) 1 1 1 затор включен 
1 
З | 0 | 
4 | | 0 0 


В технике связи широко применяется блочный, но не линейный 
код с постоянным весом [32]. Это двоичный равномерный п-разряд- 
ный код, в котором все комбинации содержат одинаковое число 
п. единиц. Очевидно, что число разрешенных кодовых комбинаций 
здесь равно: К= С": . Так, например, при п=7 и п:=3 число кодо- 
вых комбинаций К=С3=35. Такой код имеет кодовое расстояние 
Яип==2. Он позволяет обнаруживать все ошибки, приводящие к из- 
менению числа-единиц в кодовой комбинации. Не обнаруживаются 
так называемые ошибки смещения, когда в пределах кодовой ком- 
бинации число единиц, превратившихся в нули, равно числу нулей, 
превратившихся в единицы. По этой причине код с постоянным 
весом полезен для систем с обнаружением ошибки в несимметрич- 
ных каналах, когда ошибки смещения маловероятны. 
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Примером неблочного кода, используемого в технике связи, мо- 
жет служить рекуррентный или цепной код [54]. Это непрерывный 
код. В простейшем его варианте информационные символы чере- 
дуются с проверочными, образуя последовательность 


0, б, ›, б», 0, в б, 6. 4» ба мы. (5.50) 
где б;—і-й информационный символ, принимающий значение «0» 
или «1» в соответствии с передаваемым сообщением, а ё; ін — про- 
верочный символ, определяемый уравнением 
причем сложение производится по модулю 2. 
Цепной код, содержащий на п символов ё информационных час- 
то обозначают (Ё/п), в частности, код (5.50) обозначают (1/2) [54]. 
Кодирование и декодирование посредством рекуррентного кода (1/2), удов- 
летворяющего соотношениям (5.50) и (5.51), можно выполнить посредством 
регистровых схем и сумматоров, показанных на рис. 5.6, где СС — схема совпа- 
дения, которая при наличии двух единиц на входе выдает в сумматор исправ- 
ления единицу. 
Ошибка при приеме юдного информационного символа Б; приводит к тому, 


(5.51) 


А 
что (5.51) не выполняется для двух проверочных символов: 6; у и Ьу 14-3 
Поэтому алгоритм декодирования можно выразить так: если (5.51) не вЬПОЉ- 
няется для двух соседних провероч- 


ных символов, то следует изменить /ғрорил- 
находящийся между ними информа- И ре |, | 
ционный символ на противополож- РЕ Е 
НЫЙ. |А. 

Цепной код (5.50) позволяет ис- роберочные Ё канал 
правлять одиночные ошибки, распо- символы | 
ложенные на любом месте при усло- Инрорма- 
вии, что между двумя любыми оши- _ цибнные еы оо-ой 
бочно принятыми имеется по крайней у Симёолы | — 
мере, три правильно принятых симво- „3/0 8 9 Выхоб 
ла. Это легко показать, исследуя ал- К-синхронный форма 

| о Провероуные чш 
горитмы проверки (5.51). Цепной код КЛЮЧ Бут 


отличается относительной простотой 
кодирования и декодирования. Неко- 
торая модификация, заключающаяся 
в другом расположении символов, 
входящих в проверку (5.51), позволя- 
ет цепным кодам исправить и «пакеты 
ошибок» [54]. 


К рекуррентным неблочным 
кодам можно условно отнести 


Рис. 5.6. Схемы устройств для рекур- 
рентного кода (1/2): 
а) кодирующего; 6} декодирующего 


кодирование в дискретных системах связи с относительной мани- 
пуляцией фазы (параграф 2.1), а также дельта-кодирование, ис- 
пользуемое в системах, в которых непрерывное сообщение пере- 
дается дискретными методами (параграф 7.10). 


Контрольные вопросы 


1. Как можно объяснить идею обнаружения и исправления ошибок и стираний 
при избыточном кодировании? 

2. Как можно через 4т:„ записать достаточные условия обнаружения ошибок 

‚и исправления ошибок и стираний для произвольного блочного кода? 
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3. Какова должна быть зависимость 4т:» от длины кодовой комбинации п 
(при л-=оо) для того, чтобы блочный код в двоичном однородном симмет- 
ричном канале без памяти мог бы при кодировании длинных цепочек счи- 
таться близким к оптимальному по К. Шеннону? 

4. В чем причина того, что линейное кодирование практически реализуется зна- 
чительно проще, чем общее блочное кодирование? 

5. Какой линейный код (п, №} называют совершенным, квазисовершенным и 
«оптимальным»? 

6. В каком случае линейный код (п, &) называют систематическим? 

7. Как определяется избыточность Ок `и Яљіп для произвольного линейного 

8 
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кода? 
. Каковы принципы кодирования и декодирования при линейных (п, &) кодах? 


. В чем особенности техники кодирования и декодирования при циклических 
(п, Е) кодах? Что такое порождающий полином? 
10. В чем идея мажоритарного декодирования избыточных кодов? 
11. Какие коды называют рекуррентными или цепными? 


5.3. ЭФФЕКТИВНОСТЬ ИЗБЫТОЧНОГО КОДИРОВАНИЯ 


Растущее число различных систем связи’ и помехоустойчивых 
кодов диктует необходимость выработки критериев для их объек- 
тивного сравнения между собой. Для ‘блочных кодов при задан-. 
ной длине кодовой комбинации и избыточности рк таким критерием 
в известной степени может служить вероятность ошибочного де- 
кодирования кодовой комбинации Рк или минимальное кодовое 
расстояние между разрешенными комбинациями Ци”, так как чем 
больше 4шш при указанных условиях, тем выше верность связи. 

Однако часто приходится сравнивать между собой коды различ- 
ной длины и избыточности. В этих условиях удобным параметром 
для сравнения кодов является эквивалентная вероятность ошибки 
рэ, введенная Л. М. Финком [53]. 

Поясним смысл этого параметра для двоичных линейных кодов. 

Предположим, что в некотором исследуемом канале А рассмат- 
риваемый код (п, К) обеспечивает вероятность правильного деко- 
дирования кодовой комбинации @к=1—Рь. Рассмотрим теперь 
воображаемый двоичный симметричный канал без памяти Б, в ко- 
тором те же А информационных символов передаются примитив- 
ным кодом при вероятности ошибочного приема элементарного 
символа дь. Допустим также, что вероятность (1—рь)* правильного 
приема всех № информационных символов в канале Б такая же, как 
в канале 4А, т. е. 


;. Во ру, (5.59) 


С точки зрения верности передачи информации каналы А и Б 
можно считать эквивалентными, а р. уместно назвать эквивалент- 
ной вероятностью ошибок для канала А при заданном коде или 

в более широком плане эквивалентной вероятностью ошибки дис- 
кретной системы (определяемой типом кода, способом модуляции 
и свойствами канала). 
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Вычислив тем или иным способом Рк; можно. определить экви- 
валентную вероятность ошибки: 
| 1 
=(1—Р,)* 
рь = (1 —Гк я 


В практически важных случаях, когда Рк<, воспользовавшись 
формулой бинома Ньютона, получим 


р 1— ( +): (5.94) 


В качестве примера оценим эквивалентную вероятность ошибки 
описанного выше линейного кода (7,4) при использовании его в 
симметричном канале с вероятностью ошибочного приема элемен- 
тарного символа ро. Кодовая комбинация содержит п=7 символов 
и =4 двоичных единиц информации. Код позволяет исправлять 
все одиночные ошибки. Поэтому комбинация будет декодирована 
правильно, если все символы приняты верно либо один из семи 
символов принят ошибочно. Полагая, что элементарные символы 
искажаются независимо, имеем для вероятности правильного деко- 
дирования 


(5.53) 


1— Р, = (1— ро)? + 7ро(1— ро}. (5.55) 


При ро« 1, пользуясь формулой бинома Ньютона и пренебрегая 
членами порядка р2, получим 


1-Р, ах 1—7рь4-2р24-7ру—49р2 = 1—21р2. 
Таким образом, РкА21 рё, и на основании (5.34) 
рь А 21р2/4 = 5,25р2 . (5.56) 


Из полученной формулы следует, что эффективность корректи- 
рующего кода тем выше, чем меньше исходная вероятность ошибки 
ро в канале. Так, из (5.56) имеем, что для рассматриваемого кода 
при ро=0,1 эквивалентная вероятность ошибки р»2 0,05, т.е. лишь 
вдвое меньше, чем для примитивного кода (у которого, очевидно, 
Рэ= ро). Тогда, как при Ро=10-3, обеспечивается существенное по- 
вышение верности, поскольку рьэ=5,25. 10-8. 

Выясним, теперь, как зависит р» от свойств непрерывного ка- 
нала, всегда входящего в дискретный, положив для определенно- 
сти, что используются двоичный код (п, Е) и элементарные сигна- 
лы, ортогональные в усиленном смысле (система ЧМ). 

Сначала положим, что осуществляется поэлементный прием 
в гауссовом канале с неопределенной фазой. При оптимальном при- 
еме вероятность ошибочного приема элементарного символа (6м, 
параграф 6.9) 


{ 


ж. 86] дз | 
ру = —–ехр (= >), (5.57) 
№ = р =з З (5.58) 
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где Сш — спектральная плотность шума; Ре, Ес — средняя мощ- 
ность и энергия посылки элемента сигнала длительности Т на пе- 
редаче; К — коэффициент передачи канала, который в рассматри- 
ваемом канале считается. неизменным на интервале кодовой ком- 
бинации, что обусловливает высокую степень корреляции прини- 
маемых символов. 

Сравнение различных систем между собой по эквивалентной 
‚вероятности ошибки р» разумно вести при неизменной информаци- 
онной скорости 

дар == (5.59) 
Ге Я 


и средней мощности сигнала К?Р, в месте приема. 
Если фиксирована и спектральная плотность мощности помехи 
‘В канале Съ, то инвариантом сравнения является параметр 


Ре Р.Г 

РН а РОТЕ АЕ (5.60) 

ащ’ 8. 23 6 
п Ш 
Напишем поэтому ф-лу (5.57) так: 
1 — Аи | қър 
Е У 229 |. .61 
а | әп 2 е кА е 


При использовании кода (7,4) с аши (5.56) и (5.61) 


5,25 -\__ 625 4Қ?Р, 
р, (7,4) = ее 237 2) = 2 ехр(– ни. . (5.62) 


‘Если в том же канале используется примитивный код, то 


А 
р. т) = е (5. — -^ ехр |- 1 (5.63) 
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Отношением 


В, = РьйРь; (при /’ = сопзё; Й? == сопѕі) (5.64) 


определим выигрыш в данном канале по эквивалентной вероятно- 
сти ошибки при переходе от і-й системы к ј-й системе. 

Считая в качестве 1-й систему, в которой используется прими- 
тивный код (п, п), а в качестве ј-й систему, в которой используется 


код (7,4), имеем 
2 
п.п). 2 0,5 
Ву = 22 =“ ехр | :) | (5.65) 
1 рэ(7,4) 5,25 Г 

Часто при сравнении эффективности систем вводится параметр 
энергетического выигрыша (проигрыша) ти; перехода от і-й си- 
стемы к ј-й, определяемый соотношением 

2 


= 1016 (при Г’ = сопѕі; р, = соп$). (5.66) 


1; дБ] 


эј 
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Следовательно, 11/; показывает, насколько должны отличаться 
мощности сигнала в сравниваемых системах, чтобы в них при неиз- 
менной информационной скорости 7” обеспечивалась одна и та же 
эквивалентная вероятность ошибки р». Согласно ф-лам (5.62) и 
(5.63) 


7 1.91 | 2 
№2 (7,4) = п |5 2 (п, п = 20 (5) 
2 ( ) 4 | рә = ) 2рэ 
и в канале с неизменным значением коэффициента передачи К 
, Е 
81п |5 
1; /усдву = 1018 2 (5.67) 


й з (2.1,31) + 1а ЕИ 


В области достаточно малых ошибок (р»ь<«1) 221016 (1,14) = 
20,6 дБ. 

Если считать, что коэффициент передачи канала К не остается 
постоянным во времени и случайно, но весьма медленно меняется 
(медленнее замирания в канале), так что на интервале кодовой 
комбинации пГ. может считаться почти неизменным, то эквивалент- 
ную вероятность ошибки при примитивном коде (л, п) и коде (7,4) 
можно определить усреднением выражений (5.63) и (5.62): по К. 
Считая, что К имеет распределение Рэлея 


@ (А) = = ехр т Я , 


получаем после интегрирования: 


р, (7,4) = 2 (ехр(— т) а. (0) 4 = МЕ Ет 
4 осе 7 4 2 
0 Э 
7 
Ре Рой? РН 
р. (п, п) = ру = т.е | =. } ма (а= зв, (5.69) 


Ы. Ре: 
где #2 = Ао — среднее значение для 5 
Ш 


Выигрыш по эквивалентной вероятности ошибки и энергетичес- 
кий выигрыш при переходе от примитивного кода к коду (7,4) в 
канале с медленными рэлеевскими замираниями 


+ Р) 
ое Е раде а Чар 5.70 
7 (2-12) 1,31 Пед БЕТЕ 20 


229 


В области малых ошибок (когда р» <, А51) 


Вр А 0,4; п; 22 —4 06. 

Таким образом, при медленных рэлеевских замираниях исполь- 
зование избыточного кода (7,4) вместо примитивного ведет не 
к выйгрышу, а к проигрышу. Это объясняется тем, что укорочение 
длительности посылок [для обеспечения при коде (7,4) той же ин- 
формационной скорости, что и при примитивном кодировании], а 
соответственно уменьшение энергетического показателя /?, ведущее 
к потере помехоустойчивости в данном канале (когда отдельные 
элементы сигнала сильно взаимокоррелированы), не может быть 
скомпенсировано исправляющей способностью избыточного ко- 
да (7,4). 

Можно показать, что увёличение скорости замираний в канале 
(флуктуаций коэффициента К), способствующее декорреляции 
(ослаблению вероятностных связей) отдельных элементов принимае- 
мого сигнала, повышает эффективность избыточного кодирования. 
На самом деле, допустим, что в условиях быстрых замираний коэф- 
фициент передачи канала К должен считаться случайно меняю- 
щимся от одной элементарной посылки к другой. Тогда вероятность 
ошибочного приема элемента сигнала ро при оптимальном приеме 
может быть определена усреднением (5.57) по К. Считая, что К 
имеют распределение Рэлея, получаем 


| 
р (5.71) 
25 


Для эквивалентной вероятности ошибки при коде (7,4) соглас- 
„но (5.56) теперь следует результат 


5,25 
р (7,4) = 


ам (5.72) 
(2+ 7 в 

1 
2+2 ` 


В области малых ошибок при быстрых рэлеевских замираниях: 


в то время как при примитивном кодировании рь(п, п.) = 


ге ў Ар 
В. АУ =) 1]; [ДБ] АУ 1016 у) . (5.73). 


Так при р»—= 10-2; Вг 525 600; Ра з= 14 дБ. 


Изложенное выше иллюстрирует необходимость учета свойств. 
реального канала при выборе того или иного кода. Код, приемле- 
мый для одного канала, может оказаться совершенно неприемле- 
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мым для другого канала. Подчеркнем, что средством улучшения 
эффективности избыточного кода является декорреляция ошибок 
в приеме элементарных символов. Очевидно также, что, каков бы 
ни был код, верность связи улучшается, если приемное устройство 
минимизирует вероятность ошибочного приема элементарного сим- 
вола. Как это делать, каковы предельные возможности повышения 
помехоустойчивости поэлементного приема дискретных сообщений? 
Эти и другие вопросы, связанные с передачей дискретных сообще- 
ний по непрерывному каналу, будут рассматриваться в следующей 
главе. 


Контрольные вопросы 


1. Что понимают под эквивалентной вероятностью ошибки исследуемого канала 
при заданном коде рэ? 

2. Как вводятся показатели выигрыша по эквивалентной вероятности ошибки 
В: д; И энергетического выигрыша А] ‚ связанные с переходом от і-й систе- 
мы к ј-й2 . 

3. Чем объяснить малую эффективность избыточного кодирования кодом (7,4) 
при медленных замираниях в канале и большую эффективность этого кода 
в условиях быстрых замираний? 


б глАВвА 


Основы теории помехоустойчивости 


приема дискретных сообщений 
в непрерывных каналах 


6.1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ ОПТИМАЛЬНОГО ПРИЕМА 
СИГНАЛОВ 


Как уже отмечалось, всякий связной сигнал (несущий информа- 
цию) является для получателя случайным процессом — дискрет- 
ным по одному или нескольким информационным параметрам или 
же непрерывным по этим параметрам. Однако это обстоятельство 
само по себе не препятствует правильному (безошибочному) прие- 
му передаваемых сигналов, если в процессе передачи они 
не подвергаются неконтролируемым искажениям. Наличие же ис- 
кажений и помех в канале приводит к тому, что в дискретных си- 
стемах приемное устройство не всегда выдает тот элемент сообще- 
ния дһ, который в действительности передавался, а в непрерывных 
системах сигнал на выходе детектора не тождественен передавае- 
мому первичному сигналу. Все же и в этих условиях возможно по- 
ставить вопрос о построении приемного устройства (решающей схе- 
мы), наилучшим образом обрабатывающего поступающие на его 
вход сигналы, что обеспечит предельно достижимую верность прие- 
ма сообщений. Такая задача впервые поставлена и решена в рабо- 
тах выдающегося советского ученого В. А. Котельникова в 
1946 г. [27]. Приемное устройство, обеспечивающее предельно до- 
стижимую верность приема сообщений в этих условиях, называется 
оптимальным. Однако возникает вопрос: как в том или ином слу- 
чае определить стелень верности приема, что должно служить кри- 
терием этой верности и соответственно оптимальности приемного 
устройства? 

Такие критерии, всегда основанные на учете вероятностных за- 
кономерностей, присущих источнику сообщений и каналу связи, 
называются статистическими критериями приема сигналов и мо- 
гут быть разными в различных конкретных случаях. Если стати- 
стический критерий приема сигналов выбран, оказывается возмож- 
ным построить алгоритм работы приемника (т. е. указать правило 
для принятия решения о передаваемом сообщении на основе обра- 
ботки поступающих сигналов) и наметить пути их схемного ре- 
шения. 
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Следует отметить, что теория оптимальных методов приема сиг- 
налов, развитие которой начато работами В. А. Котельникова, ока- 
залась более конструктивной, чем теория оптимального кодиро- 
вания, основу которой заложил К. Шеннон. Дело .в том, что, как 
уже отмечалось в.гл. 4, полученные К. Шенноном глубокие теоре- 
тические результаты вскрывают и систематизируют основные тео- 
ретико-информационные закономерности, но не. намечают. путей 
практического построения оптимальных (идеальных) систем связи 
в целом. Для заданного источника сообщений теория оптимального 
кодирования, по крайней мере на сегодня, не дает еще приемлемых 
практических рекомендаций для построения нужного кода и схем- 
ного решения процесса оптимальной передачи сообщений. 

В то же время статистическая теория оптимального приема, при 
заданных условиях на передающем конце, непосредственно ведет 
к построению схемы оптимального приемного устройства и позво- 
ляет численно определить максимальную (предельно достижимую) 
верность приема. 

Теория оптимальных методов приема лучше всего развита для 
дискретных систем связи. Это в большой степени обусловлено тем, 
что при передаче дискретных сообщений можно пользоваться прос- 
тым, удобным и вполне исчерпывающим мерилом качества пере- 
дачи — вероятностью ошибочного (или правильного} приема от- 
дельных элементов дискретного сообщения. В этой главе будут 
рассмотрены методы приема дискретных сообщений и оптимальная 
обработка приемником соответствующих им сигналов. 

Не следует думать, что в простейших случаях инженерные ре- 
шения для схем приема, предшествовавшие возникновению теории 
оптимальных методов приема сигналов на фоне шумов, существен- 
но отличаются от оптимальных. Например, давно разработанные 
на основе инженерной интуиции схемы приема сигналов класси- 
ческой АТ, ЧТ, ФТ в относительно простых каналах весьма близки 
к оптимальным схемам, подсказываемым теорией. Однако при раз- 
работке сложных систем, например, рассчитанных для работы в 
тяжелых условиях многолучевого распространения, различных ко- 
дово-импульсных систем, построение оптимальных решающих схем 
приемного устройства возможно только с учетом результатов тео- 
рий оптимальных методов приема. 

Ознакомимся теперь со статистическим подходом к задаче прие- 
ма дискретных сообщений на фоне шумов. Пусть при передаче дис- 
кретных сообщений, закодированных кодом «< основанием т, на 
передаче используются реализации канального сигнала $; (ї) (0=< 
1% Т), соответствующие кодовым символам 6; (#=1, 2, 3,...,т). 
На интервале анализа 0<1=<Т1) на вход приемного устройства 
поступает колебание 2(1), которое вследствие помех и других иска- 
жений не совпадает в точности ни с одним из сигналов $+(#). Сле- 


1} Начало этого интервала условно совмещаем с началом координат. 
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довательно, в этом случае приемное устройство при отсутствии 
стираний символов должно выбрать одну из т возможных взаимо- 
исключающих (альтернативных) гипотез: 


передавался кодовый символ Ё; (т. е. сигнал $1(1)]; 
передавался кодовый символ 6. (т. е. сигнал 52(#)]; 


передавался кодовый символ В (т.е. сигнал 5„(#)]. 


Одни приемные устройства могут отличаться от других, приме- 
няемых в той же системе связи, тем, что при приеме конкретной 
реализации 2({) они выберут разные из указанных т гипотез. 

Совокупность всех возможных реализаций 2(1) можно геометри- 
чески интерпретировать точками в пространстве принимаемых сиг- 
налов. Строго говоря, оно является бесконечномерным пространст- 
вом Гильберта или, с некоторыми (приемлемыми для практики) 
оговорками, многомерным пространством Евклида. Простоты ради 
будем графически изображать реализации принимаемых сигналов 
$, (+) и помехи и(1) длительности Т точками на плоскости (рис. 6.1) 
или соответствующими векторами. Если алгоритм приемного уст- 
| | в ройства выбран, то это означа- 

ет, что каждой точке простран- 

ства (плоскости) принимаемых 
2» колебаний 201) =5' (1) +и(#) 
50 приписывается одна и только 
одна из т-гипотез, т. е. опре- 
деленный передаваемый кодо- 
вый символ 6;. Плоскость, изо- 
бражающая пространство при- 
нимаемых сигналов, окажется 
Ж при этом разбитой на т непе- 


210)-9(0) +000) 


208) 


700)=8(0)+0(0) 

Рис. 6.1. Разбиения пространства при- 
нимаемых колебаний (сигнал--шум) 
на непересекающиеся области (под- 
пространства), соответетвующие при- 
нятию одной из альтернативных ги- 
потез И 


ресекающихся областей Вь 
каждая из которых соответст- 
вует принятию определенной 
гипотезы. В такой трактовке 
различные приемные устройст- 
ва отличаются друг от друга 


способом разбиения интерпре- 
тирующей плоскости на области В;, т. е. алгоритмом принятия ре- 
шения. Возможное разбиение интерпретирующей плоскости на об- 
ласти В; схематически показано на рис. 6.1. 

‚ Пусть принимаемое колебание на интервале 0 — Т есть 2(#) = 
=5*(1) + и(Ь), где $’(#) — полезный сигнал в месте приема, прошед- 
ший канал связи, а #(+) — реализация аддитивной флуктуационной 
помехи с нулевым средним значением. 

Если помех нет, возможные значения 2({) изображаются на 
интерпретирующей плоскости т точками $;( і) (]=1, 2, 3, ..., т). 
При наличии помех и передаче сигнала с номером { точка прини- 
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маемого колебания 2({) отклоняется от точки $; (#). Так как в боль- 


шинстве случаев более вероятны малые отклонения, область В; 
включает в себя точку 5, (і). Однако решение приемного устрой- 


ства оказывается правиленим лишь в тех случаях, когда при пере- 
даче кодового символа 5; помеха не выводит точку 2(1) за пределы 
области В;. В противном случае возникает ошибка. Очевидно, из- 
меняя границы между областями, можно влиять на вероятность 
ошибочного приема отдельных передаваемых символов. Например, 
если в разбиении, показанном на рис. 6.1, расширить область В}, 
изменив ее границы с областью Врз, то уменьшится вероятность 
ошибочного приема символа 6, вместо передаваемого символа 6б}. 


Однако в этом случае аа: вероятность ошибочного приема 
6, при передаваемом 6». 


Тем не менее всегда существует такое расположение областей 
В., которое в определенном смысле лучше всякого другого. Напри- 
мер, если символ ё; передается очень часто, а все другие т—1 сим- 
волов — чрезвычайно. редко и, кроме того, важно, чтобы как можно 
меньше передаваемых символов принималось ошибочно, то целе- 
сообразно расширить область В, за счет остальных областей. 


Если задан критерий оптимальности, то наилучшее разбиение 
пространства принимаемых сигналов, а следовательно, и оптималь- 
ная решающая схема приемного устройства находятся методом тео- 
рии статистических решений. 


Контрольные вопросы 


. Какое приемное устройство (решающую схему) называют оптимальным? 

. Что понимают под алгоритмом работы приемника (решающей схемы)? 

· К проверке каких альтернативных гипотез сводится прием дискретных сооб- 
щений в непрерывном канале с шумами? 

. На сколько непересекающихся областей принятия решения В; следует раз- 
бить пространство принимаемых сигналов 2({) при передаче двоичных сим- 
волов и использования стирания? 

5. В чем Вы видите смысл оптимального разбиения пространства принимаемых 

сигналов 2(1) при передаче дискретных сообщений? 


> № 


6.2. КРИТЕРИИ ОПТИМАЛЬНОГО ПРИЕМА ДИСКРЕТНЫХ 
СООБЩЕНИЙ В НЕПРЕРЫВНОМ КАНАЛЕ 


Рассмотрим сначала широко распространенный критерий иде- 
ального наблюдателя. Пусть выбрана некоторая решающая схема, 
т.е. для всякой реализации 2(1) известно, к какой области она от- 
носится. Зная свойства канала, можно определить в пространстве 
принимаемых колебаний условную (вообще говоря, многомерную) 
плотность распределения вероятностей прихода сигнала 2(1), т. е. 
функцию 0(2/0:), при условии, что передавался символ Ё;. Инте- 
грируя ®(2/6;) по области В;, найдем условную вероятность того, 
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что данная решающая схема регистрирует символ Б; г › Когда пе- 
редавался символ ё;: 


Р(5/0;) = ] о (2/61) дг. (6.1) 


| 
Условная вероятность правильного приема символа Ё; 


Р( 6) = ] во (2/6,/) 42. (6.2) 
і 


Полная вероятность правильного приема (любого символа) на- 
ходится по формуле ПОЛНОЙ есь 


= у РОР(В 10,) = У | Р(6;) о (2/0;) 42, (6.3) 


і=1 і=1 
где Р(6;) — априорная вероятность передачи символа ё;. 


Кроме априорных вероятностей Р(Ь:;), вероятность правильного 
приема зависит от свойств помехи в канале, определяющих услов- 
ные плотности (2/5 ;), и от способа разбиения пространства при- 
нимаемых сигналов на областей В;, т.е. выбора решающей схемы. 
Критерий идеального наблюдателя сводится к тому, что оптималь- 
ной считается такая решающая схема, которая обеспечивает мак- 
симум вероятности правильного приема 4, определяемой согласно 
(6.3). Рассматривая выражение (6.3), заметим, что максимальное 
значение вероятности 4 достигается тогда, когда реализация 2(#) 
относится к области В; при условии, что Р(6;)о(2/6;) превышает 
Р(5;)о(2/Ъ;) при всех |517. Отсюда правило решения (алгоритм 
приема) в случае критерия идеального наблюдателя может быть 
сформулировано так: при приходе колебания 2 ( і) приемник регис-. 


трирует символ 6,, если для всех [52 (1=1,2,...,т) выполняются 
т—1 неравенств: 
Р (0) ө (2/0) >> Р(6;) в (2/0;) (5-1. (6.4). 
Для сокращения запишем алгоритм (6.4) так: 
Мах! [Р (6,) в (2/0; ]]. (6.5) 


Приемник, работающий в соответствии с этим правилом, назван 
В. А. Котельниковым идеальным. (Всюду в дальнейшем мы будем 
пользоваться более распространенным термином — оптимальный.) 
Неравенство (6.4) можно представить и в другой форме, если 
разделить обе его части на безусловную плотность распределения 
«(2) приходящего сигнала 2(#) и воспользоваться следующей фор- 


мулой Байеса: 
| Р (6) в (2/6;)/ в (2) = Р(и?), (6.6) 


где Р(5:/2) имеет смысл апостериорной вероятности того, что пере- 
давался символ б; при условии, что принята реализация сигнала 
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2(1). Тогда совокупность неравенств, эквивалентная (6.5), при- 


мет вид 
Мах [Р (61/2). (6.7) 


Из (6.7) понятно другое название критерия идеального наблю- 
дателя — критерий максимума апостериорной (обратной [11]) ве- 
роятности. Подчеркнем, что для его реализации требуется знание 
априорных вероятностей передачи отдельных символов Р(6;). 

Учет последствий ошибок различного рода (связанных с передачей различ- 
ных символов) приводит к обобщению критерия идеального наблюдателя, из- 


вестному под названием критерия минимального среднего риска (или байесов- 
ского критерия !)). Ознакомление с этим критерием начнем с введения некото- 


рых понятий. Так, если при передаче символа `В: принят символ 5, то при 
ј=>і имеет место ошибка. Чтобы ‘учесть неравноценность различных ошибок, 
можно с каждой парой символов Ь; и Б; связывать некоторую численную вели- 
чину, называемую «потерей», бони ее Г:;. Величина «потери» зависит, та- 
ким образом, от Того, какой символ ь, принят вместо в. соответствующего 
правильному приему при передаче 6.. РА аА при этом приписы- 
вается нулевая или отрицательная «потеря». Значения /:; определяются в каж- 


дом конкретном случае важностью правильного приема данного элемента сиг- 
нала и величиной опасности различных ошибок. 


Так как при передаче символа В; символы ь, появляются с определенными 


вероятностями как реализации некоторой ИНО случайной величины, мож- 
но говорить об условном математическом ожидании величины «потери» при 
передаче конкретного символа 65:. Назовем это условное математическое ожи- 
дание условным риском: 


= У РБ), = У, { (26) аг. (6.8) 
= = +: 


Условный риск А; является, в свою очередь, одним из возможных значений 
некоторой случайной величины, математическое ожидание которой называется 
средним риском: 


&= У УР ) о (2/61) аг. (6.9) 


и, 


1 
—- 
—. 
+ 


`Введя это понятие, можно сформулировать критерий минимального сред- 
него риска, который заключается в том, что оптимальной считается решающая 
схема, обеспечивающая наименьшее значение среднего риска Аср. 

Из (6.9) видно, что при использовании этого критерия нужно, помимо ап- 
риорных вероятностей Р(Ь:) передачи отдельных символов Ё:, знать и вели- 
чины потерь Ё:;;. Заметим, что если считать все ошибки равноценными (1; = 
=сопѕі при ]5-Ё и Ч.:: =0), то критерий минимального среднего риска совпадает 
с критерием идеального наблюдателя, а байесовский приемник совпадает с оп- 
тимальным приемником В. А. Котельникова. В общем же случае в оптимальном 
байесовском приемнике чаще будут возникать ошибки, связанные с малыми по- 
терями, и реже — связанные с большими потерями. 


1) Иногда байесовским критерием оптимальности и байесовским приемни- 
ком называют такие, которые требуют априорного знания вероятностного опи- 
сания изучаемой задачи (например, знания априорных вероятностей передачи 
символов, вероятностное описание канала и т. д.). 
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Рассмотрим частный случай (6.9), когда правильному приему (при. любом й) 
приписывается нулевая потеря /::=0, а Г.;=Г. при всех |5? (т. е. шотери 
определяются только номером передаваемого символа). 

Тогда средний риск 


т 
К= УУ РМ | в (2/6) 42. (6.10) 
=1 је = | | 
Учитывая, что =; |] о (2/6 ;) а2= 1 — | о (2/6 ;) 42, 
ічы В) а 


можно 1(6.10) переписать в виде 


Ку УРФЫ 1-68 | ово = 


= У РФ У {26 [16 (2/6) аг. (6.11) 


. {= і=1 В; 


Первый член правой части (6.11) зависит только от априорных вероятно- 
стей Р(В;) и принятых значений потерь Ё:, а поэтому решающая схема не 
влияет на его величину. Следовательно, минимум среднего риска будет достиг- 
нут при таком разбиении пространства принимаемых сигналов, при котором 
абсолютная величина второго слагаемого (6.11) будет максимальной. Для этого, 
очевидно, нужно реализацию принимаемого сигнала 2(1) отнести к той области 
В., на которой подынтегральная функция Р(5:)Ё:ю(2/61) принимает наибольшее 
значение. 

Учитывая это, можно следующим образом сформулировать правило для 
принятия решения: при поступлении на вход оптимального байесовского прием- 
ника с потерями Ё;;=2:(]521) реализации сигнала 2(1) он регистрирует сим- 


вол б;, если 
Р(б) [16 (2/6) > Р(6) [1 ә(2/0)) (6.12) 
для всех |2, что в другой форме можно записать так: 


о (2/8) _ РЁ р. Д 
апатта (=). . . (6.13) 


Как видно из (6.13), недостаток, связанный с необходимостью знать априор- 
ные вероятности передаваемых сигналов, присущ и критерию минимального 
среднего риска. Кроме того, его применение усложняется трудностью объектив- 
ного установления значений потерь. Тем не менее этот критерий как обобщение 
критерия идеального наблюдателя целесообразно использовать, если последствия 
различных ошибок неравноценны. 

Ситуация, в которой практически невозможно определить априорную ве- 
роятность передачи отдельных элементарных сообщений и последствия ошибок 
разного рода неодинаковы, особенно типична для радиолокации, когда прием- 
ник,. анализируя принимаемое колебание 2(#) (сигнал плюс помеха), должен 
определить, имеется в данном направлении и на данном расстоянии объект 
наблюдения (цель) или нет. На самом деле, априорная вероятность р(1) нали- 
чия отраженного от цели сигнала (передачи символа «1»).или отсутствия сиг- 
нала р(0) =1—р(1) (передачи символа «0») заранее неизвестны и, кроме того, 
последствия двух родов ошибок — ложная тревога (приемник фиксирует, что 
цель есть в то время, как в действительности ее нет) и пропуск цели (приемник 
отмечает отсутствие цели в то время, как фактически она имеется) — неравно- 
ценны. 

В радиолокации и других сходных ситуациях пользуются критерием прие- 
ма, известным под названием критерия Неймана—Пирсона. Суть его заклю- 
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чается в том, что решающая схема считается оптимальной, если при заданной 
вероятности ложной тревоги рл т обеспечивается минимальная вероятность про- 
пуска цепи рпр. | 

Очевидно, что можно различными способами разбить пространство прини- 
маемых колебаний 2(1) на две области: Во (приписываемое гипотезе об отсут- 
`’ствии цели) и В, (приписываемое гипотезе о наличии цели) — так, чтобы ве- 
роятность ложной тревоги 


рт = | &2/0) 4 (6.14) 

В, 
равнялась заданной величине. Поскольку в локации символ «0» (отсутствие 
цели) передается паузой, то о (2/0) — это плотность распределения помехи. Сле- 
довательно, вероятность ложной тревоги определяется вероятностными характе- 


ристиками помехи и выбором области Ві. Но от выбора области В, зависит и 
вероятность пропуска цели 


рау | ® (21) аг = 1— | (2/1) аг. (6.15) 


В, В, 


Минимизация (6.15) при заданной величине (6.14) достигается, если реше- 
ние о наличии цели принимается при выполнении неравенства [10] 


в (2/1)/о (2/0) > А," (6.16) 


где А — пороговый уровень, определяемый заданной вероятностью ложной тре- 
ВОГИ ддт. 

Упомянем еще об информационном критерии оптимального приема. По- 
скольку всякая система связи предназначена для передачи информации, отти: 
мальным можно считать приемное устройство, обеспечивающее в среднем наи: 
меньшие потери ипформации при преобразовании поступающего на его вход. 
колебания 2(7) в сообщение а. 


Однако трудно в общем случае получить алгоритм работы приемника, ко- 
торый пс информационному критерию должен принять решение *). 


Для техники связи (как и для многих других систем передачи 
информации} преимущественное применение находит оптимальный 
критерий приема, известный под названием критерия максималь- 
ного правдоподобия. 

Для объяснения этого критерия познакомимся сначала с поня- 
тием функции правдоподобия. Условную плотность распределения 
вероятности о(2/0:) часто называют функцией правдоподобия гипо- 
тезы о том, что передавался символ бё; при данной фиксированной 
реализации принимаемого сигнала 2({).` Можно считать наиболее 
правдоподобным, что передавался тот из символов 6; (1=1, 2,...., т), 
для которого значение этой функции оказывается наибольшим: 


Мах; [о (2/6 }. (6.17) 
Часто вместо функций правдоподобия при различных і сравнивают 


их монотонные функции (логарифмы); что не меняет существа этого 
алгоритма: 


Мах, [п о (2/6 })]. | (6.18) 
1) Своеобразный информационный критерий анализировался Н. И. Клюе- 

вым [24]. | 
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Алгоритм (6.17) соответствует критерию максимального правдо- 
подобия. Существенное достоинство алгоритма (6.17) — не требует- 
ся знания априорных вероятностей передаваемых символов. 

Широкое использование критерия максимального правдоподо- 
бия в технике связи обусловлено многими причинами. Прежде все- 
то, для дискретных систем связи характерны как одинаковая апри- 
орная вероятность символов (что везде будем предполагать в даль- 
нейшем), так и одинаковая опасность ошибок разного рода (оди- 
наковая цена потерь /;= сопѕї), но в этих условиях как критерий 
минимального среднего риска (6.13), так и критерий идеального 
наблюдателя (6.5) приводят к (6.17). Можно также показать, что 
при равной априорной вероятности передаваемых и принимаемых 
символов (что характерно для симметричных каналов при флук- 
туационной помехе в канале) информационный критерий опти- 
мального приема также приводит к (6.17) [33]. Заметим также, что 
если априорные вероятности Р(5;) различны, но цену потерь опре- 
деляют обратно пропорционально вероятностям символов (что со- 
гласуется < понятием информативности сообщений), то критерий 
минимального среднего риска (6.13) снова приводит к (6.17). 

Вследствие сказанного в дальнейшем будем пользоваться ис- 
ключительно критерием максимального правдоподобия в качестве 
оптимального критерия приема сообщений. 


Контрольные вопросы 


1. Как следует понимать оптимальный прием по критерию идеального наблюда- 
теля (или по максимуму апостериорной вероятности)? 

2. Что такое критерий минимального среднего риска (байесовский критерий) и 
при каких условиях из него следует критерий максимального правдоподобия? 

3. Как формулируется оптимальный критерий приема Неймана—Пирсона и в 
каких ситуациях этот критерий наиболее приемлем? 

4. Как можно записать алгоритм приема дискретных сообщений по критерию 
максимального правдоподобия? 


6.3. АЛГОРИТМЫ ОПТИМАЛЬНОГО ПРИЕМА 
ПРИ ТОЧНО ИЗВЕСТНОМ СИГНАЛЕ И ЕГО РЕАЛИЗАЦИЯ 
НА ОСНОВЕ ФИЛЬТРОВ | 


Допустим для общности, что сигнал на выходе канала 5,(#) от- 
личается от входного 5:(#), заданного на интервале 0 — Т, некото- 
рой задержкой по огибающей на т, амплитудным множителем к 
и фазовым сдвигом по высокой частоте на Ө (см. 3.41), т. е. 


А 
$; (#) = ксоѕ0, $; (#—т) —кѕіпӨ,5;(7—т), т<і<т+Т. (6.19) 
В дальнейшем полагаем, что схема тактовой синхронизации 


обеспечивает вполне качественное выявление границ ‘посылок *), 


1) Вопросы синхронизации весьма существенны при реализации оптималь- 
ных приемных устройств и синхронных систем связи вообще. Но здесь нет воз- 
можности их рассматривать. 
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так что без ущерба для общности можем в (6.19) положить начало 
отсчета принимаемого сигнала совпадающим с моментом прихода 
сигнала, т. е. написать 


Л Л 
$, (2) = ксоѕ 6,5; (#)— к ѕіп Ө, 5; (2) = х5;()—05;(2), О<ЕЗТ. (6.20) 


Здесь будем считать, что в месте приема все ожидаемые сигна- 


А 

ЛЫ 5:( і) известны точно, т.е. точно известны сигналы 5:(#), $4(№), 
а также параметры канала к, Өк или х=ксоѕ Өһ, у= к ѕіп Өк. 

Определим в этих условиях алгоритм работы оптимального (по 
критерию максимального правдоподобия) приемника, введя анализ 
принимаемого сигнала на интервале Г, а затем рассмотрим его 
схемную реализацию. Будем считать, что в канале действует флук- 
туационная помеха типа «белого гауссова шума» с энергетическим 
спектром Сш. В этом случае, как показали в параграфе 3.3, плот- 
ность вероятности отрезка такой помехи Ит длительностью Г опре- 
деляется соотношением 


И? Е 
о (От) = Кехр — (В аЕ|, (6.21) 


Ш 
0 


К определяется условием нормирования. 
Еели сигнал в месте приема $, (1) известен точно, а 2(= 


=5;6#) -НИ(Е (при 0О<#=Т), то условная плотность ®(2/5:) опре- 
деляется, очевидно, выражением (6.21), если положить (і) = 
=2(0)—5; (1). Таким образом, 


(2/6 )= кеа в (рай. (6.22) 


В соответствии с (6.17) и с учетом (6.22) получаем алгоритм 
оптимального приема в виде 


Т А 
Мах, | ехр | — г [2( — 5. (Р а] (6.23) 
| р 
или после логарифмирования | 
1. 
іп, | (2(— 5, и (6.24) 
00 


Это распространенный алгоритм ЕВ В. А. Котельникова. 


= 


В пространстве ый Е б) —5, (Ш определяет нор- 


24] 


3 = = 
му разности сигналов (векторов) 2(1) и 5,(#). Поэтому алгоритм 
(6.24) можно записать в виде 

Мих [12—%1| (6.25) 
и придать ему очень простую интерпретацию: оптимальный прием- 
ник должен регистрировать тот из сигналов 5$, (соответствующий 
символ 0,), к которому «ближе» принятое колебание 2(#). 


В качестве примера на рис. 6.2 показано оптимальное разбиение 
пространства принимаемых колебаний 2({) при передаче двоичных 


Г Решение? 
РЕ ИД | Ё 


ПИЕ 5107 уд 


Г 
3 Рис. 6.3. Структурная схема при- 
емного устроиства: 
1 — фильтр; 2 — решающая схема 
02-87 | 
сигналов. Область принятия решения в 
пользу «символов б; и ё расположены по 
обе стороны от линии 0—0, перпендикуляр- 
Р: ной отрезку прямой, соединяющей точки си- 
52 гналов и делящей его пополам. 
п НЕ Приступая к вопросу о построении при- 


оптимального по крите- 
рию максимального прав- 
доподобия разбиения 
пространства принимае- 
мых колебаний при двух- 
позиционном коде иточ- 
но известных в месте 
приема сигналах 


емных устройств, ‚реализующих тот или 
иной алгоритм приема, заметим, что любое 
приемное устройство (оптимальное и неоп- 
тимальное), принимающее сигналы на фоне 
шумов, можно представить обобщенно дву- 
мя блохами (рис. 6.3). 

Фильтр выделяет сигнал из принимае- 


мой смеси, а решающая схема вырабаты- 
вает сведения, характеризующие принятый сигнал. Если фильтр 
может рассматриваться как самостоятельный функциональный: 
блок приемника, то говорят о фильтрации сигнала (см. параграф 
7.5). Если же структурно разделить фильтр и решающую схему не- 
возможно или нецелесообразно, то говорят, как это делалось вы- · 
ше, о приеме сигнала. При обсуждении схем, реализующих алго- 
ритмы оптимального приема дискретных сообщений, специально: 
не будем выделять блоки фильтрации и принятия решения. 

Схема, реализующая алгоритм (6.24), показана на рис: 6.4. Она 
содержит т генераторов Г; опорных сигналов $, (1), т вычитающих 
устройств ВУ, т квадратирующих устройств КУ и интеграторов Й, 
схему сравнения и выбора ССВ (в моменты, кратные Г) сигналов 
т ветвей с целью выбора ветви с минимальным сигналом или но- 
мера кодового символа, регистрируемого в ячейке памяти ЯЛ. По 
совокупности дискретных символов декодер выносит решение в 
пользу того или иного сообщения. 
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При практической реализации вычислительного устройства оп- 
тимального приемника удобно ПРВЕ (6.24) записать в следую- 
щем эквивалентном виде: 


У. 
Мах, | 2005, (а —- Е; | (6.26) 
где | 
Т Т ту 
Е, = | "(001 — к | 82 (Е) ЧЕ = к? | (1 а = Е; (6.27) 
0 9 ‚ 


Рис. 6.4. Схема реализа- 
ции оптимального при- 
емного устройства по 
критерию максимального 
правдоподобия при точ- 
но известных в месте 
приема сигналах 


= 


— энергия ожидаемой посылки 1-го сигнала. Устройство, ироизво- 
дящее операцию 


у 
| 2(0 5, (0) аь (6.28) 
0 4 { 


называют обычно коррелятором, поэтому приемник, реализующий 
алгоритм (6:26), называют корреляционным. 

Таким образом, оптимальным приемником при точно известном 
на приемной стороне ансамбле передаваемых сигналов является 
приемник корреляционного типа. Этот приемник называют также 
когерентным, так для его удовлетворительной работы требуется 
согласованность по фазе (когерентность) между ожидаемыми и 
опорными сигналами, другими словами, требуется знание всех па- 
раметров ожидаемых сигналов, в том числе и начальных фаз сиг- 
налов. 

На рис. 6.5 показана структурная схема приемного устройства, 
работающего в соответствии с (6.26). Здесь УМН — умножающие 
устройства, остальные обозначения те же, что на рис. 6.4. рр 
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Для широко распространенных систем с активной паузой, для 
которых энергии всех реализаций сигналов $,(#) [следовательно, и 


сигналов $+(1)] одинаковы (Ё;=сопѕі), алгоритм приема (6.26) 


Рис. 6.5. Схема реализа- 
ции оптимального прием- 
ного устройства по кри- 
терию максимального 
правдоподобия на осно- 
ве активных фильтров 
при точно известных в 
месте приема сигналах 


== 


(и соответственно его реализация) упрощается (отпадает необхо- 
димость в вычитающих устройствах) и принимает вид 


Мах; [20 5; (0) Ш |. (6.29) 


0 


Следует подчеркнуть, что правильный тактовый синхронизм для 
выявления границ посылок (осуществление съема сигналов на вы- 
ходе блока ССВ в моменты времени, кратные 7, и гашения коле- 
баний на реактивных элементах схемы после принятия решения) 
является непременным условием практической реализации рассмот- 
ренных алгоритмов. Последняя из названных операций реализуется 
в корреляционной схеме изменением параметров ее электрических 
цепей. 

Устройство, определяющее скалярное произведение (6.28) меж- 

ду принятой смесью 2(Ё) и сигналом 5, (?), представляет собой ли- 
нейный фильтр (см. параграф 7.5). При условии, если он реали- 
зуется схемой перемножения принятой смеси 2(1) и опорного сиг- 
нала 5; (1), интегрированием результата в заданных пределах и 
гашением колебаний на реактивных элементах после снятия отсче- 
та, фильтр называют активным. Таким образом, структурная схема 
рис. 6.5 реализует алгоритм оптимального приема на основе актив- 
ных линейных фильтров. 

Для наиболее распространенной двоичной системы (т=2) из 
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системы неравенств (6.26) остается. лишь одна и алгоритм приема 
(соответственно и его реализацию) можно упростить, записав 


а 
| 2(2) 5 (0) 1 ——А > 0, (6.30) 
А 0 
где 50(1) =5='(1)—5,(1) — опорный сигнал в месте приема; 
Е} — Е, 
А == таа адтае ш) пороговый уровень (для систем с ак- 


тивной паузой л = 0). 
При выполнении неравенства (6.30) регистрируется символ «і», 
в противном случае — «0». Для реализации (6.30) по схеме нА 6.5 


там нужно сохранить лишь ‚о д Га 
На рис. 6.6 показана схе- са ° и 

ма, реализующая алгоритм ЕДА 

(6.30) для двоичной систе- 


мы видеосигналов с пассив- рис. 6.6. Схема реализации оптимально-- 
НОЙ паузой (5, (2) =ка, го по критерию максимального правдо- 

и е4 А ___ подобия приема в двухпозиционной си- 
ѕ (1) =0]. Считается, что по стеме с пассивной паузой и противопо- 
стоянная времени т==8( ложными сигналами при точно извест- 


фильтра значительно прево- ном в месте приема сигнале видеонм- 


коТ 
сходит длительность элемен- пульса прямоугольной формы (А = 
та сигнала Т. На рис. 6.6 А 2КС 
обозначено: К, —ключ,.раз- ^ п0Роговый уровень) 


ряжающий конденсатор по- 

сле снятия отсчета в моменты времени, кратные Т для подготовки 
схемы к приему последующих элементов сигнала; ССВ выдает на 
своем выходе в моменты, кратные Г, сигнал регистрации «І» в ЯП 


: 


при условии, что напряжение на его входе ка: 2(#)аї превышает 


пороговый уровень А= ко Г/2ЮС, если входное напряжение меньше 
порогового уровня, регистрируется «0». 


Рис. 6.7. Схема реализа- 
ции оптимального по 
критерию максимального 
правдоподобия приема в 
двухпозиционной системе 
ЕНЕ АТ и ФТ при точно из- 
вестном в месте приема 
сигнале: 
| — опорный сигнал 
50(#) =©0$ (ФоЁ-- Фе) 


Если ненулевой сигнал в системе с пассивной паузой $, (2) = 


= Ко СО5 (вой Фо), то оптимальное приемное устройство реализует- 
ся схемой рис. 6.7, которая отличается от схемы рис. 6.6 блоком. 
умножения с опорным сигналом $, (1) = соѕ («оѓ фо). 
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Если двоичная система сигналов удовлетворяет соответственно 
условию —$ (1) = (#) =ка или —5. (1)=$, (1) =ка соѕ (фо - фо) 
(сигналы противоположны), то и в прием реализуется со- 
‘ответственно схемами рис. 6.6`или рис. 6.7 при нулевом поро 
уровне. 


Контрольные вопросы 


1. Как можно записать условную плотность вероятности 0 (2/6:) при аддитив- 
ном флуктуационном шуме в канале с энергетическим спектром бъ и точно 
известном сигнале? 

2. Как можно геометрически интерпретировать алгоритм оптимального приема 
по критерию максимального правдоподобия при точно известном сигнале?.. 
З. Из каких элементов состонт приемник, реализующий алгоритм оптимального 
приема по критерию максимального правдоподобия на базе корреляционной 

техники? Как упрощается этот алгоритм для систем с активной паузой? 


$.4. РЕАЛИЗАЦИЯ АЛГОРИТМА ОПТИМАЛЬНОГО ПРИЕМА 
НА ОСНОВЕ СОГЛАСОВАННЫХ ФИЛЬТРОВ 


Линейным фильтром, согласованным с сигналом $,(1), вазы- 
вают фильтр с импульсной реакцией 
(0) = а, (6—0), (6.31) 
где а, і — постоянные. 


Таким образом, функция 8 (1) оказывается зеркальной то отно- 
шению к 8; ‚ (Е) (рис. 6.8). Поскольку в реализуемом фильтре от- 


58; 


0 Т т РЕ 
Рис. 6.8. Импульсная переходная характеристика ли- 
нейного фильтра, согласованного с сигналом 


жлик на выходе не может предшествовать появлению сигнала на 
входе, то необходимо потребовать 


ега (6.32) 


в предположении того, что входной сигнал отсчитывается от нуля 
(см. рис. 6.8). Следовательно, время задержки і, фигурирующее 
в (6.31) для финитных сигналов (Т ограниченно), конечно и удов- 
летворяет условию 


вет, (6.33) 


Другими словами, для финитных сигналов согласованный фильтр 
зполне удовлетворяет условиям физической реализуемости. В ка- 
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честве примера найдем импульсную переходную характеристику’ 
фильтра, согласованного с прямоугольным радиоимпульсом, 


3 (1) = а ѕіп(оо - Фо), О<&<Т, (6.34): 


и рассмотрим его возможную реализацию. Выбирая = 7, можно. 
на основании (6.31) написать для искомой переходной характе- 
ристики 


2(0) =аочще--ф—юй, 0<Е5Т. (6.35) 


Характеристика (6.35) может быть реализована при помощи кон- 
тура весьма высокой добротности 0 №1) (практически это элек- 
тромеханические колебательные системы 


или регенеративные электрические филь- 9) я 0(2) 


тры [16]) при условии, что для частоты 
«о ОН создает фазовый сдвиг — офо— 
—Ффо+л (рис. 6.9). Ключ К в момент вре- м 
мени {=й=7Т на очень короткое время і те 


закорачивает емкость и разрывает цепь 
с индуктивностью для освобождения кон- 
тура ст накопленной энергии и его под- 
А 5 приему следующих элементов ро коб АЗ 
ва бз добротности с коммута- 
Поэтому такой вариант согласованно- цией параметров, реали- 
го фильтра называют коммутируемым. зующий фильтр, согласо- 
Как увидим в дальнейшем, можно пост- ванный с прямоугольным 
роить линейный согласованный фильтр и  Радиоимпульсом 
без коммутации параметров. В этом «слу- 
чае согласованный фильтр называют пассивным. 
Комплексный коэффициент передачи к(1%)сф согласованного 
фильтра с переходной характеристикой (6.31) легко определяется 
преобразованием Фурье: 


к(і фо) ф = Г 0() еа =а ] $; (т)е е" и 


—< 


= ае '®%% | 909 е! т. | (6.36) 


Если спектральную плотность. (преобразование Фурье) от сиг- 
нала 5 , (2) обозначить через 5 (їо) :, то (6.36) можно представить. 


в виде 
к (16) = 25% (10):е 1%, (6.37) 
где 5* (№); — функция, комплексно-сопряженная с $ (іо) :. 


Следовательно, с точностью до комплексного множителя де 
частотная характеристика согласованного фильтра определяется. 


— 10%. 


1) Собственные колебания такого контура при нулевых начальных условиях: 
почти гармонические. 


АТ 


сопряженным спектром входного сигнала {т. е. амплитудно-частот- 
ная характеристика — амплитудным спектром сигнала $, (1), а фа- 
зо-частотная характеристика обратна по знаку фазовой характе- 
ристики сигнала $,(#)]. 

Как будет показано в гл. 7, согласованный фильтр обеспечивает 
при флуктуационной помехе в канале типа «белого шума» в мо- 
мент із на своем выходе максимально возможное отношение мощ- 
ности сигнала к средней мощности помехи: 


ы — орз ә РеТе _ 2РеГеЁк _ | а) Т.Е, (6.38) 
Риш вух Сш СшЁк Риш ВХ 

где Г. — длительность сигнала; Ёк — полоса входного избиратель- 
ного блока (ВИРБ), которая практически выбирается равной полосе, 
занимаемой сигналом; (Ре/Рш)вх — отношение сигнал/помеха на 
входе фильтра. 

Как видно из (6.38), максимально возможное изменение этого 
отношения, достигаемое согласованной фильтрацией, равно 2 А.Г, 
(базе сигнала). | 

Бо избежание ненужной задержки момент отсчета ўў желатель- 
но выбрать минимально возможным, т. е. согласно (6.33) равным 7. 
Если на фильтр, согласованный с сигналом $, (і), поступает напря- 
жение 2(1) (0<+#< Т), то напряжение на его выходе в соответствии 
с интегралом Дюамеля 


{ я 
иь) = | 2(х) 6 (1—х)ах=а | г(х) 5, (и—#+х)ах. (6.39) 
0 0 
Выбирая 4= Г, получаем 
і 
Иных (#)= а | 2(х) 5, (Т-—Е- х)ах. (6.40) 
\ | 


Если 2(1) =5; (і) (что возможно при отсутствии аддитивной по- 
мехи в канале), напряжение на выходе согласованного фильтра 


і 
Чых (0) = а | 5, (х) (х Т) ах =аЕТ-— 8) (6.41) 
0 


В (т= Т—) — автокорреляционная функция сигнала $, (#). 

Так как сигнал $, (і) отличен от нуля только на интервале 0—7, 
то напряжение (6.41) существует лишь в конечных пределах 
)=—<1=2Г, что существенно отличает согласованный фильтр от лю- 
бого другого, в котором переходный процесс теоретически продол- 
жается бесконечно долго. Это свойство согласованного фильтра 
можно объяснить компенсацией фазовых сдвигов входного сигнала 
в фильтре. 

На рис. 6.106 показаны графики напряжений на выходе согла- 
сованных фильтров (без учета помех в канале), на вход которых 
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поданы соответственно прямоугольный видео- и радиоимпульсы 
(рис. 6.104), с которыми фильтры согласованы. На рис. 6.108 по- 
казаны эпюры напряжений на выходе интегратора активного филь- 
тра (рис. 6.6 и 6.7), ко входу которого подаются сигналы, показан- 
ные на рис. 6.104. 


- п) 


Чу (6) 


Рис. 6.10. Сигналы на выходе согласованного фильтра 
и корреляционной схемы при подаче на вход прямо- 
угольных видео- или радиоимпульсов 


Как видно из графиков, максимальное напряжение сигнала на» 
выходе согласованного фильтра получается в точке і=1=Т. Это- 
объясняется тем, что именно в.этой точке согласно (6.37) фазовый 
сдвиг выходного сигнала для любой составляющей частоты ® ра- 
вен: ф(о) =®«(1—&)=0, что обеспечивает их синфазное суммиро- 
вание. 

Полезно отметить, что, исключая точку {=Т, напряжения на вы-- 
ходе согласованного фильтра и интегратора активного фильтра 
отличаются друг от друга. 

Если на вход согласованного фильтра поступает аддитивная 
смесь 2(1) =$,(1 +и(1), прохождение отдельных слагаемых можно. 
рассчитывать независимо, поскольку система линейна. Как видно 
из (6.40), в момент #=Т 

Т 
их (Т)= а | г (0) 5, (Раі. (6.49): 
2 
24%. 


Таким образом, в моменты времени, кратные 7, на выходе согла- 
сованного фильтра получаем напряжение, пропорциональное сиг- 
налу на выходе интегратора активного фильтра, в схеме рис. 6.5. 


= 


Рис. 6.11. Схема реализации оптимального по кри- 
терию максимального правдоподобия приемного уст- 
ройства на основе согласованных фильтров при точ- 
но известном в месте приема сигнале 


Рис. 6.12. Схема реализации оптимального по 
критерию максимального правдоподобия прие- 
ма в системе АТ или ФТ на базе согласеван- 
ного фильтра при точно известном в месте 
приема сигнале — радиоимлульсе прямоуголь- 
ной формы 


20) 


о Ҹ Декодер 


\ 


Рис. 6.13. Схема реализации оптимального 
по критерию максимального правдоподобия 
приема в системе ЧТ на базе согласован- 
ных фильтров при точно известных в мес- 
те приема сигналах нажатия и отжатия — 
радиоимпульсов прямоугольной формы 


Следовательно, оптималь- 
ное приемное устройст- 
во, реализующее алго- 
ритм (6.26), может быть 
реализовано и на базе со- 
гласованных фильтров. 
Структурная схема тако- 
го приемника показана на 
рис. 6.11. Здесь СФ, —. 
фильтр, согласованный с 
сигналом $, (1). Конкре- 
тизируем оптимальную 
схему приема, построен- 
ную на основе согласо- 
ванных фильтров при ис- 
пользовании двоичных 
сигналов АТ, ФТ и ЧТ с 
частотами нажатия 1: и 
отжатия кз. Имея в виду 
результат (6.35) и рис. 6.9, 
интересующие нас схемы 
показаны на рис. 6.12 и 
6.13. Заметим, что ‚схема 
рис. 6.12 является анало- · 
гом корреляционной схе- 
мы, ‘изображенной на 
рис. 6.7. 


Схема с согласованными фильтрами кажется проще схемы с ак- 
тивными фильтрами, однако во многих случаях она реализуется 
намного труднее, ибо, во-первых, техника синтеза согласованных 
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со сложными сигналами фильтров далека еще от совершенства, во- 
вторых, при высокочастотных входных сигналах снять с допусти- 
мой точностью максимальный отсчет с выхода согласованного 
фильтра значительно труднее, чем с выхода интегратора активного» 
фильтра (сравните эпюры напряжений на рис. 6.106 ив). 
Согласованный фильтр для сигналов произвольного типа мож- 
но, в принципе, построить на основе неискажающей длинной линии. 
На самом деле, любую финитную функцию $(#) (рис. 6.144) можно 
аппроксимировать последо- а) 
вательностью из п= Г/А пря- 
моугольных ‘импульсов ма- 
лой длительности А и соот- 
ветствующей высоты аһ 
(Е=1, 2, 3,..., п), А юпре- 
деляется допустимой точно- 
стью аппроксимации [ЛА 
2ИЕь, Е, — полоса частот 
сигнала $(1)]. Если на вход ~ 
длинной линии с задержкой 
на Т (точка А) подать в мо- 
мент #=0 импульс длитель- 
ностью А единичной высоты 
и просуммировать взвешен- 
ные (с весом аһ) значения 
сигналов с п отводов линии, 
взятых через интервалы ДА, то 
на выходе сумматора после 
момента #=Т можно полу- 
чить сигнал $(#) (рис. 6.146). 
Фильтр нижних частот на 


, | 
схеме рис. 6.146 подавляет Ә 150) | 
спектральные компоненты, ый 
лежащие вне спектра ситна- 787. — 


ла (но существующие в схе- 

Рис. 6.14. Реализация фильтра, согла- 

! І | у , 

ме аслу рЫ сованного с произвольным непрерывным 
характера воздействия). Е<с- сигналом на основе линии задержки с 
ли $(1) считать сигналом, с отводами и блоками взвешивания: 
которым фильтр должен 84) сигнал; б) линия задержки; в), г) 
быть сотласован то ясно двоичные сигналы, для которых реали- 
61 46 ° зация согласованного фильтра на осно- 
зисхемазруе. 0. ВЫПОЛ- һе линий задержки существенно улро- 
нит роль согласованного щается ` 
фильтра, если воздействие 
подвести к выходу длинной линии (точка В), ибо импульсная ре- 
акция схемы будет зеркальной по отношению к «сигналу $(#). Бло- 
ки взвешивания ак на схеме рис. 6.146 реализуются особенно про- 
сто при построении фильтра, согласованного с двоичным сигналом 
(рис. 6.148), они тогда просто замыкают на сумматор сигнал с от- 
водов линии или непосредственно, или через инвертор. 
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Для двоичного сигнала с нулевым уровнем при одной из по- 
зиций (рис. 6.14) согласованный фильтр реализуется длинной ли- 
нией с отводами на местах, соответствующих ненулевым импульсам 
кодовой последовательности. 

Теперь покажем очень интересное и полезное для дальнейшего 
свойство линейных фильтров с постоянными параметрами, выходной 
сигнал которых 


Шы (0) = } (х) 2(2— х) ах (6.43) 


имеет спектр по Фурье согласно теореме о свертке [2] 
5 (16) 1х == 9 (10), к (1 Ф), (6.44) 


где 5 (ію); — спектр по Фурье сигнала 2({) (предполагается, что он 
сущеетвует); к (10) х — комплексный коэффициент передачи линей- 
ного фильтра < импульсной характеристикой 0(#). 


Обозначим через Е |) сигнал, сопряженный с &( }), следователь- 
но, согласно (1.98) 


к (10): = -ік(іф);. | (6.45) 
Теперь покажем, что паа на выходе линейного фильтра с им- 


лульсной характеристикой 21) при подаче на вход воздействия 
=(1), определяемого р 
7 


092 ў г (сах (6.46) 


— 00 


сопряжен с сигналом (6.43). На самом деле, спектр по Фурье сиг- 
нала (6.46) 


5019), = 5136). к (16) (6.47) 


Сопоставляя спектры (6.44) и (6.47), заключаем, что они дей- 
ствительно соответствуют двум сигналам, сопряженным между со- 
бой. В согласии с (1.101) можем записать следующую формулу, 
определяющую огибающую сигнала на выходе фильтра с характе- 
ристикой &(1) при подаче на вход сигнала 2(1): 


ғ (2) = У а ш „(0-и „(0 == 
— И 90—92 — | ева И (6.48) 


0 | — 20 


Имея в виду соотношение (6.31), можно теперь записать для 
огибающей сигнала на выходе фильтра, согласованного с сигналом 
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$ (1) (0<1< Т), при подаче на вход колебания 2(1) и при &=Т 


За” ве нг И 
г; (2). = | | 2(х) 5; тина + 20) (7—2 х) ах 
0 | 0 
(6.49) 


В момент времени ї= Г 


ТЕРЕН то. тз 
г: (Т)ь = У; = а и | 269 5. (х)ах | +- } 2(х) 5х): 4х |. (6.50) 
0 0 


Легко показать, что величина У; инвариантна к изменению фазы 
сигнала 


^ 
5, (#) = к[соѕ 0,5; (Е) — т 6,5, (2)]. (6.51) 
На самом деле, 


5, (0 = к [с0$ Ө, 5, (#) + ѕіп Ө; (2) ], (6.52) 


ь ^ 
так как сигнал, сопряженный 5+(1), равен —5:(#). 
Подставляя (6.51) и (6.52) в (6.50), имеем 


Т 2 Т д 2 
У; = ак и {20 (х)ах| -- ЕО $: (х) ах (6.53) 
0 0 
независимо от Өк. 
Следовательно, если мы интересуемся лишь огибающей сигнала 
на выходе согласованного фильтра, то согласование фильтра с сиг- 
налом $, (і) или 5:(1) может быть выполнено с точностью до фазы, 


что во многих случаях упрощает реализацию схемы. Обратим вни- 
мание, в частности, на то, что при высокочастотных входных сиг- 
налах допустимая неточность во времени Ав=АТ(Е<1) снятия 
отсчета максимума огибающей на выходе согласованного фильтра 
(см. рис. 6.106) значительно больше, чем при снятии отсчета макси- 
мума мгновенного значения’ сигнала, когда надо потребовать 


Контрольные вопросы 


. Какие импульсную переходную характеристику и комплексный коэффициент 
передачи имеет линейный фильтр, согласованный с сигналом 5$(2)? 

. При каком условии согласованный фильтр реализуем? 

. Какую форму имеют сигналы на выходе согласованного фильтра при финит- 

ных входных воздействиях? 

.Как выглядит схема оптимального приема дискретных сообщений при точно 

известном сигнале, реализованная на базе согласованных фильтров? 

. Как, в принципе, можно построить согласованный фильтр для сигналов про- 
извольного вида? 

. Каким выражением можно определить огибающую на выходе согласованного 
с сигналом 5(#) фильтра, если на вход подается колебание 2(#)? 


а= 


Ф сл. оь 
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6.5. ПОТЕНЦИАЛЬНАЯ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ 
(МИНИМАЛЬНАЯ ВЕРОЯТНОСТЬ ОШИБКИ) 

ПРИ ТОЧНО ИЗВЕСТНОМ АНСАМБЛЕ СИГНАЛОВ. 
ОПТИМАЛЬНЫЙ АНСАМБЛЬ ДВОИЧНЫХ СИГНАЛОВ 


Оптимальный приемник обеспечивает при заданных условиях на 
передаче (способ модуляции и кодирования) минимальную вероят- 
ность ошибки, поэтому его помехоустойчивость, как и помехоустой- 
чивость системы связи в целом, называется потенциальной (пре- 
дельно достижимой). 

Определим потенциальную помехоустойчивость для двоичной 
системы с аддитивным нормальным «белым шумом», когда на прие- 
ме точно известны оба ожидаемых сигнала: 5,() и $. (1). 

В этом случае согласно (6.30) алгоритм тае приема 
можно записать в виде 


Т } ? 
(200)18;0)—5;(014 > (ЕЕ; Е; = {з"(0)а. (6.54) 
н) е] 


При выполнении неравенства (6.54) оптимальный приемник ре- 
гистрирует символ «1», соответствующий сигналу 5, (і), в против- 
ном случае — символ «0», соответствующий сигналу 5 (1). Если дей- 
ствительно передается символ «1», то 2(1) =5;( +0 (1). При этом 
вероятность ошибки р(0/1) определится с учетом (6.54) вероят- 
ностью выполнения неравенства 


Т ға ў 
0 015; 00—8, (014 < — ->- (05:00) —, (0 а. (6.55) 
0 0 


Аналогичное соотношение получим, если предположить, что пе- 
редается символ «0», т. е. в обоих случаях вероятности ошибки рав- 
ны: Р (1/0) =Р (0/1) =р — канал симметричен. 

Полная вероятность ошибки равна: Р{1)Р (0/1) +Р(0)Р (0/1) = 
=4Р(1) +Р (0)]=р, поскольку сумма априорных вероятностей пе- 
редачи отдельных символов всегда равна ] 

Запишем (6.55) в виде 


Ө < —0,5Е,, (6.56) 
где 
Т. Т 
= ( ОР) [5; (0) — 5, (0145; Е, = | [5' (2) 859 (0р 22. 
0 0 р 
Нетрудно показать, что если ((1) — нормальный стационарный 


случайный процесс типа «белого шума» с нулевым средним с фи- 
зически определяемой спектральной плотностью мощности Оа, то 
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Ө — нормально распределенная величина с нулевым средним и дис- 
персией: 


Г 
6: — т | [5 ()— 5 (ОР = 70 Е,. (6.57) 
0 


То, что Ө распределено нормально с нулевым средним, очевидно, ибо оно 
определяется линейной операцией над нормальным же случайным процессом с 
нулевым средним эначением. Можно написать 


ТТ 
68 — | | ОО [Их аа. (6.58) 
оо 
Поскольку корреляционная функция «белого шума» 


Етър = 
САВО) т 9: —9, (6.59) 


то после интегрирования по і; с учетом фильтрующего свойства б-функции 
следует результат (6.57). 


Вероятность выполнения неравенства (6.56), т.е. вероятность 
ошибки 


1 
= 85 0 : 
р = ] 0(9)29= |1 7=)|- 
А 2 об 
; ва 5 
| || ву (6) — 5, (024 
=-|1-—$ ў Вр (6.60) 


тде Ф(х) — функция Крампа. 

При заданной интенсивности помехи Ош потенциальная помехо- 
устойчивость двоичной системы зависит только от так называемой 
эквивалентной энергии сигналов: 


21 
Е, = } [5' (0) — 8; (1) ]? 42, (6.61) 
0 


которая геометрически определяется расстоянием между сигналь- 
ными точками в пространстве Гильберта. Помехоустойчивость выше ` 
у той системы, у которой больше эквивалентная энергия исполь- 
зуемых сигналов. 

Соотношение (6.61) позволяет осуществлять оптимальный вы- 
бор сигналов $1(#) из. (1) или соответственно 51(#) и 52(#), обеспе- 
чивающих максимально возможную помехоустойчивость при задан- 
ной энергии сигналов Е”. В самом деле, для такой оптимальной си- 
«темы величина Е, должна быть максимальной при условии, что: 

Т 


1. 
Е; = { АЕ ЕВЕ { рагу, (6.69) 
0 , 0 
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Т = 
Можно написать Е=2Е’+2Е,— | [$1 (2) + 52 (2) раі. 
0 


Для получения максимума этого выражения нужно сделать Е; 
и Е, возможно большими, а интеграл в правой части — как можно 
меньшим. Максимально возможные значения Ё; и Е, получатся, 
если, учитывая условия (6.62), положить 


Е, = Е, = Е = Е. . (6.63) 


7 
Интеграл ЩЕ (1) +5, (1) раї принимает только положительные 
0 


значения, поэтому его минимум равен нулю и. достигается при 
условии 

51(0) = —$(Ё) или $2(1) = —5 (0). (6.64) 
Последнее условие не противоречит (6.63). Таким образом, в двоич- 
ном канале с постоянными параметрами и аддитивной флуктуа- 
ционной помехой оптимальной оказывается система с противопо- 
ложными сигналами, удовлетворяющими условию (6.64). Этому 
условию удовлетворяют, например, сигналы, применяемые в систе- 
ме двоичной фазовой телеграфии (ФТ), если разность фаз сигна- 
лов Аф= +л. Для такой системы при оптимальном приемнике ве- 
роятность ошибки 


р= 0,5[1—Ф(УИ2)], . ‚ (6.65) 
где й = а ка Р. = —— средняя мощность сигналов на пе- 


редаче. 
Для системы с активной паузой и ортогональными сигналами 
| Т 


(например, система двоичной ЧТ, когда | 102)5; (4+) 210] мини- 
0 
мальная вероятность ошибки 


р= 0,5 [1—Ф(у)]. (6.66). 


Сравнивая (6.66) и (6.65), приходим к выводу, что переход от 
системы с ортогональными сигналами (ЧТ) к системе с оптималь- 
ными сигналами (ФТ) позволяет в расоматриваемом канале обес- 
печить неизменное качество связи (вероятность ошибки) при по- 
нижении средней мощности передатчика в два раза, т. е. энерге- 
тический выигрыш =2 =3 дБ (см. 5.66). Это говорит о перспектив- 
ности систем с оптимальными сигналами. 

В двоичной системе с пассивной паузой (АТ), полагая $,(1)=0 


Т 
И ЦЕ: (1)41= Е, получаем для минимальной вероятность ошибки 
т) 


р= 0,5 [1—Ф (у №/2)]. | (6.67) 
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Отсюда видно, что при переходе от системы АТ к системе ЧТ · 
‘энергетический выигрыш по максимальной мощности равен 2, а при 
переходе к системе ФТ — 4. 

Если сигналы отдельных позиций в системе с пассивной паузой 
следуют с одинаковой вероятностью, то среднюю мощность можно 
считать равной половине максимальной: Ро= Рљах/2. 

В системах с активной паузой средняя мощность сигнала равна 
максимальной. Следовательно, переход от системы АТ к системе 
ЧТ не дает энергетического выигрыша по средней мощности, а при 
переходе к системе ФТ этот выигрыш равен 21846). 

Если система является т-позиционной (т> 2), нахождение ве- 
роятности ошибочного приема р» в общем случае затрудняется, 
так как теперь приходится анализировать совокупность из (т— 1) 
неравенств. Однако для систем с активной паузой (Е;=Е') при 


равновероятных ортогональных сигналах канал симметричен и в 0б- 
ласти малых ошибок можно написать 
Рт = (т— 1) рь, (6.68) 


где рг — вероятность ошибки двоичной системы в том же канале. 

На самом деле, согласно (6.29) в рассматриваемых системах 
ошибка не произойдет, если при передаче 1-го символа одновре- 
менно выполнится'т—1 неравенств: 


®-+мМ> М (1329, (6.69) 


где 


2. 
м = 000) 5, (0) а. 
і | { 


При нормальном шуме с нулевым средним значением и энер- 
гетическим спектром Сш все А; распределены нормально с нулевым 
средним значением, а функция взаимной корреляции 


— 71 же И 5 
АА = | | О0О (в) (9) 81 (В)айаь. 
о 0 
Если шум белый, то с учетом (6.59) 
у | | 002—1) 8; (0) 8; (А) аһа = би Е в, (2) (94. (6. 10) 


При ортотональных сигналах {5,(1)} величины А: с различными, 


индексами некоррелированы и независимы. Следовательно, с уче- 
том симметрии канала вероятность отсутствия ошибки или вероят-. 
ность одновременного выполнения 1—1! неравенств (6.69) равна: 
1—рњт = (1—р2) "1, где рг — вероятность невыполнения одного нера- 
венства в (6.69) (т, е. вероятность ошибки двоичной системы в том. 
же канале). 
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Можно написать 
рт = 1—(1— р)". (6.71) 


В области малых ошибок (р2<1), воспользовавшись формулой 
бинома Ньютона, из (6.71) следует (6.68). Из ф-лы (6.68) не сле- 
дует делать поспешного вывода о том, что многопозиционная си- · 
стема (т>2) хуже двоичной (см. параграф 6.12). 

Как показано выше, двоичная система с противоположными 
сигналами (ФТ с манипуляцией на +л) представляет несомнен- 
ный интерес как система с оптимальными сигналами для канала 
с постоянными (или медленно меняющимися) параметвами, когда 
ожидаемые сигналы можно считать точно известными на приеме. 

Согласно (6.30) алгоритм оптимального приема можно для этой 
системы записать так: 


Т 
([208,00) 220. (6.72) 
0 


При выполнении неравенства (6.72) следует регистрировать символ 

«1», в противном случае — «0». | 
Структурная схема приемника, реализующего алгоритм (6.72) 

на основе активного фильтра показана на рис. 6.15. Опорный сиг- 


и выдачи 
симбола 


Рис. 6.15. Схема реализации оптимального по крите- 
рию максимального правдоподобия приема в системе 
с противоположными сигналами (ФТ) прн точно изве- 
стном в месте приема сигнале 


нал должен точно соответствовать (в том числе и по фазе) дей- 
ствительному сигналу на приемной стороне 5 () = коасоѕ (воЁ фо). 

При реализации алгоритма (6.72) согласованным фильтром 
практически встречаются не меньшие трудности. В практических 
схемах опорный сигнал 5,({) формируется из принимаемого коле- 
бания, поскольку если его генерировать автономным генератором 
в месте приема, то необходимое согласование по фазе на сегодня 
не может быть обеспечено. Формирование опорного сигнала сво- 
дится к устранению манипуляции в принимаемом сигнале 5’(1) = 
= Ка с05 («оо -фо+-іл), где і=0 или і= 1. Это достигается различны- 
ми схемами [36], в частности, схемой, предложенной А. А. Пистоль- 
корсом {40] (рис. 6.16). Схема содержит умножитель частоты на два, 
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выходной сигнал которого через узкополосный фильтр, настроен- 
ный на частоту 200, поступает на делитель частоты на 2 [16]. 

Все схемы формирования опорного сигнала таковы, что вслед- 
ствие различных неконтролируемых факторов возможны случай- 
ные изменения знака опорного сигнала. Это, в частности, относится 
и к делителю частоты на 2 в схеме А. А, Пистолькорса. Это озна- 


боз(ирі+кт+ 9) с@ш,++28) > | Соѕ(ші+9) 


2де к=0) или К=] 


2(0) | Удвоитель 


уастоты 


Делитель 
частоты 


-9 >ч | 

Рис. 6.16. Иллюстрация работы схемы А. А. Пистолькорса для формиро- 

вания опорного гармонического сигнала из сигнала ФТ е манилуляцией 

на л 
чает, что символы, регистрируемые в дискретной памяти на вы- 
ходе приемника (рис. 6.15), даже при отсутствии аддитивной поме- 
хи в канале [2( і) = ,( ѓ)] после случайного перескока фазы опор- 
ного сигнала записываются обратным кодом (нули будут записаны 
как «1», а «і» как «0»). Это будет продолжаться до следующего 
нерескока фазы опорного сигнала. Возникает так называемое яв- 
ление «обратной работы», которое долгое время тормозило прак- 
тическое внедрение систем фазовой телеграфии. 

Эффектный метод борьбы с этим явлением был найден путем 
перехода к относительным (разностным) методам модуляции. С су- 
ществом относительной фазовой модуляции (ОФМ или ОФТ) мы 
познакомились в параграфе 2.4. Сигналы ОФМ могут приниматься 
различными методами [36]. Здесь рассмотрим метод приема сиг- 
налов ОФМ при точно известном сигнале (оптимальный когерент- 
ный прием по методу сравнения полярностей). Для этого напомним 
сначала (см. параграф 2.3), что систему ОФМ можно рассматри- 
вать как обычную систему с фазовой манипуляцией (ФТ), но со 
специальным перекодированием символов. Это означает, что ой?й= 
мальный прием сигналов ОФМ можно осуществить, например, схе- 
мой рис. 6.15, но с перекодировкой принятых символов. Перекоди- 
ровка выполняется сравнением полярностей знаков каждого при- 
нятого символа с предыдущим, для чего, естественно, требуется за- 
держка выходных символов на время Т (рис. 6.17), Символ «і» 
регистрируется на выходе приемника при совпадении полярностей 
двух соседних посылок, символ «0» — если эти полярности проти- 
воположныЫ. 
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При таком методе приема ошибка (при отсутствии помехи в 
канале) возникает только в одном символе в момент перескока 
фазы опорного сигнала. Последующие же символы регистрируются 


правильно (устранено явление обратной работы). 


[хема 
А 
и быйачи 
С ) 


схема 
сравнения | 
полярностей 


15 


Рис. 6.17. Схема оптимального приема сигналов ОФМ методом сравнения поляр- 
ностей (когерентный прием) 


Определим вероятность ошибки в системе ОФТ при учете флук- 
туационной помехи в канале и когерентном приеме. Вероятность 
Рохт Ошибочной регистрации символов в системе ОФТ при приеме 


по методу сравнения полярностей не совпадает с вероятностью 
появления искажения знаков на выходе фазового детектора или, 
что то же самое, с вероятностью р.т ошибок в системе «класси- 
ческой» фазовой телеграфии (ФТ), определяемой ф-лой (6.65). Оче- 
видно, что ошибочная регистрация символа при приеме методом · 
сравнения полярностей возможна в результате одного из двух не- 
совместимых событий: а) знак данного элемента принят ошибочно, 
а знак предыдущего — верно; б) знак данного элемента принят 
верно, а предыдущего — ошибочно. Каждое из этих событий имеет 
вероятность Рут (1—Рът ). Таким образом, Рот =2р0 т (1—Р фт): 
В нормальных условиях эксплуатации, когда требуется, чтобы 
Рет< 1, 


Рофт 22 Вт = 1—Ф (у). (6.73) 


Таким образом, «платой» за устранение обратной работы яв- 
ляется удвоение вероятности ошибки, обусловленной шумом в ка- 
нале. 


Контрольные вопросы 


. Что понимают под потенциальной помехоустойчивостью системы связи? 

. Какой формулой определяется минимальная вероятность ошибки двоичной 
системы при известном точно сигнале в гауссовом канале? 

. Как определяется эквивалентная энергия сигналов двоичной системы связи? 

. Какая из двоичных систем является оптимальной в канале с постоянными па- 
раметрами и аддитивной флуктуационной помехой? 

. Чему равен энергетический выигрыш перехода в гауссовом канале от двоич- 
ной системы АТ к системам ЧТ и ФТ? 

. Как связаны вероятности ошибки многопознционной и двухпозиционной си- 

стем с активной паузой и ортогональными сигналами в области малых 

ошибок? 
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7. В чем заключается явление обратной работы, наблюдаемое в системах клас- 
сической ФТ? 


8. Почему в системах ОФМ (ОФТ) можно успешно бороться с явлением «об- 
ратной работы»? 

9. Как осуществляется оптимальный когерентный. прием сигналов ОФТ методом 
сравнения полярностей и как определяется вероятность ошибки этой схемы 
при учете флуктуационного шума в канале? . 


6.6. АЛГОРИТМ ОПТИМАЛЬНОГО ПРИЕМА И 
ПОТЕНЦИАЛЬНАЯ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ 
ПРИ СИГНАЛАХ С НЕОПРЕДЕЛЕННОЙ ФАЗОЙ 


Во многих случаях связи начальную фазу Өх ожидаемых сиг- 
у л 


налов $; (1) = «{соѕ Өк5:(7) —ѕіп Өкѕ:(7)] нельзя считать точно извест- 
ной на приеме, так как она подвергается случайным изменениям 
в канале, которые заранее точно предсказать нельзя. 

Флуктуации фаз, анализируемых в месте приема сигналов, мо- 
гут быть обусловлены флуктуациями фазы сигнала на передаче 
(вследствие недостаточной фазовой стабильности), изменением вре- 
мени распространения сигнала в канале (например, в коротковол- 
новом радиоканале это происходит из-за флуктуации местополо- 
жения точек ‘ионосферы, от которых происходит отражение радио- ' 
луча в сторону приемника), а также флуктуациями фазы гетеро- 
дина приемника. 

Естественно, если фаза (или какой-либо другой или другие па- 
раметры) принимаемого сигнала флуктуирует настолько медленно, 
что путем измерения (оценки) ее можно достаточно надежно пред- 
сказать на интервале анализа, оптимальный прием в основном (за 
исключением блоков оценки) реализуется так же, как при точно 
известном сигнале. Такая ситуация вполне характерна для многих 
каналов проводной и даже радиосвязи [23]. 

Когда. же фаза сигнала на приеме неопределенна, приходится 
отказываться от реализации когерентного приема (см. параграф 
6.5). Можно, однако, и для новой ситуации найти приемник, теперь 
уже осуществляющий некогерентный прием, не требующий априор- 
ного знания фазы сигнала, но обеспечивающий максимально воз- 
можную помехоустойчивость в новых условиях. Разумеется, что си- 
стемы связи, предполагающие только когерентную обработку сиг- 
нала (система ФТ), теперь исключаются из рассмотрения. 

Полагая, что в канале имеется аддитивная флуктуационная по- 
меха типа «белого шума», отправимся от условной плотности ве- 
роятности (6.22), которую с учетом (6.20) после элементарных 
преобразований запишем в виде: 


кз Е: 


ө (2/61), ө, =К,; ехр > [соѕ Ө, ть. и ве, (6.74) 
Т 


Үү, = (2 (0) 5, (0) а; б, = |0504 


0 
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где К: — постоянная, не зависящая от і, 0(2/6:)к, в, является услов- 


ной плотностью при известных к и Өк. 
Полагая начальную фазу равномерно распределенной о! (Өк) = 
=1/2л (0=0„=2л), найдем математическое ожидание от 


0(2/6:) к, ө, т. е. условную плотность 


27 „и 
(2/5), = | © (2/6 дк, в, 6 (96) 96, =—— [ в (2/0), .40,. (6.75) 
9 0 
Занишем (6.74) в виде 
о(20), в, = К,ехр [с Угсоз (8,60 —5 ВЈ, © (6.76) 
ы с зм Ё Ш А 


где 
А 
РЕ уу. ў. 9 Ө, — агс У ГҮ. 
Интегрируя (6.75) с учетом (6.76) и (1.116), получаем 


ө (2/01), = Куехр 50 о Е, м (6.77) 


В соответствии с критерием максимального правдоподобия 
(6.18), логарифмируя сначала (6.77), получаем следующий алго- 
ритм оптимального приема при неопределенной фазе сигнала: 


Мах, Ё 1, | = и: |+ яч (6.78) 


ш бщ 


А 
Величины У; и У; можно получить в моменты времени, крат- 
ные Г, на выходе активного фильтра с опорными сигналами, рав- 


^ 
ными соответственно 5+(#) и $4(1). С учетом сказанного понятно 
построение на основе активных фильтров схемы, называемой квад- 
ратурной и реализующей алгоритм (6.78), рис. 6.18. Здесь Г; — ге- 
нераторы опорных сигналов 51(#) с точностью до фазы высокой ча- 


7, , 
стоты, Е фазовращатели всех сигнальных компонент на 90° 


(или генераторы сопряженных сигналов), БОМ — блок определения 


А РА 
модуля вектора И; = | У?- У? по ортогональным компонентам, 
о Р Ф 2к 
НУ; — нелинейные устройства с характеристикой ивых == /, = Инк 
А Шш 


Подчеркнем, что (см. параграф 6.4) величины У; не зависят 
от начальной фазы сигналов 5:;(#) и определяются огибающей (в мо- 
менты, кратные Г) на выходе фильтра, согласованного с сигналом 
5:(1). Алгоритмы приема, не требующие для своей реализации зна- 
ния фазы сигнала, называют некогерентными. 
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Рис. 6.18. Квадратурная 
схема реализации оптималь- 
ного по критерию макси- 
мального правдоподобия 
приема дискретных сооб- 
щений при неопределенной 
фазе сигнала 


< 


Таким образом, алгоритм 
(6.78) можно реализовать ина 
базе согласованных фильтров, 
как показано на рис. 6.19. Де- · 
текторы 0 выделяют . огибаю- 
щую сигнала. 

Для двоичной системы с 
пассивной паузой, полагая, что 
символ «0» передается сигна- 
лом 52(1)=0, алгоритм (6.78) 


можно записать в виде 


4 > 0, | (6.79) 
где пороговый уровень А м 
— бш рү К? Ёр 

А = = г < . (6.80) 


Функция /(х) обратна функции 1п /(х). При выполнении неравен- 
ства (6.79) (превышение И! над порогом) регистрируется первая 


Ге Нея 


у . 
Рис. 6.19. Схема реализации оптимального по критерию 
максимального правдоподобия приема дискретных сообще- 
‚ ний на базе согласованных фильтров при неопределенной 
фазе сигнала 
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позиция (символ «1»), в противном НЕ позиция 
(символ «0»). 

При реализации алгоритма (6.79) в схемах рис. в 18 или 6.19 
остается лишь одна ветвь. 

Алгоритм (6.78) и соответственно его реализация существенно 
упрощаются для систем с активной паузой (Е: =Е). С учетом мо- 
нотонного характера зависимости функции 1п /о(х) от своего аргу- 
мента х>0 для систем с активной паузой алгоритм оптимального 
приема при неопределенной фазе сигнала можно записать так: 


Мах; [Ий. (6.81) 


Для его реализации в схемах рис. 6.18 и 6.19 больше не тре- 
буются блоки вычитания ВУ. 

При флуктуационной помехе в канале и неопределенной фазе 
сигнала из систем с активной паузой при заданной максимальной‘ 
энергии сигнала оптимальной (обеспечивающей минимальную ве- 
роятность ошибки) оказывается система, ортогональная в усилен- 
ном смысле, у которой сигналы удовлетворяют условиям: 


Т Т 
[90510 4=0 при 51; (50 (022—0, р, 1,2,3... т. (6.82) 


0 


Условию (6.82) удовлетворяет, например, система частотной 
телеграфии (ЧТ) с частотами, кратными 1/7, или при произволь- 
ных частотах, но при -разносе между ними А2 1/7 (спектры от- 
дельных сигналов почти не перекрываются). 

Оптимальность систем, ортогональных в усиленном смысле, 
можно пояснить следующим образом. Как видно из (6.81), та си- 
стема сигналов оказывается более помехоустойчивой, для которой 
при передаче 6; величина /; оказывается как можно большей, а 
величины У — как можно меньшими. Но так как У; —>0, то ми- 
нимально возможное значение И; равно нулю. 

Теперь напомним, что 


у ү | | (2) 5; (0) а : (35 (аі (6.83) 
== 2 (2) $; 2 (1) 5 , .59, 
) | | 


а при передаче символа б; 


^ 

2 (0) = ксоѕ 0, $; (2) —кѕіп Ө, $; (2) +-и (2. (6.84) 

Если помеха в канале отсутствует {и(1) =0] и передается символ 6+, 

то при выполнении условий (6.82) У; =кУЁ, а И; принимает 
минимальное значение, равное нулю. | 

Так как область наибольшей вероятности для значений флук- 

туационной помехи И(Р) лежит вблизи нуля, то условия (6.82) 

обеспечивают оптимальность системы и при учете флуктуационной 

помехи в канале. 
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Определим вероятность ошибки при приеме по алгоритму (6.81) 
и использовании оптимальной системы сигналов (6.82). Если пере- 
дается символ 6+, то с учетом (6.82), (6.83) и (6.84) имеем: 


у. \ ссоз6,, | 
р (А: ХЕ {А+ УЕ), Х=ксоз0, У=кзіпӨ,, (6.85) 


РЕТ 
ил У +4, = (6.86) 
Т ^ Т л 
А = [00 50045; А, = (00) 8, 0) а. (6.87) 
0 0 
Л 


Нетрудно видеть, что величины Л:, Л; распределены нормально 
с нулевым средним значением. 


^ 

С учетом (6.70) можно видеть, что случайные величины Дь, Л; 

с различными индексами для системы сигналов (6.82) взаимоне- 
коррелированы (а следовательно, и независимы вследствие нор- 
мальности. распределения), другими словами, случайные величины 
У; и Уз: (см. 6.85 и 6.86) взаимонезависимы. Взаимонезависимы 


^ 
также величины ЛА; и Л; (вследствие взаимной ортогональности 
сопряженных сигналов). 
А Я А Сп 1 
Дисперсии всех случайных величин Ль Л; равны —- Ё, Случай- 


ная величина И; (6.86) распределена по Рэлею: 
2 


(И) =И, / 94 ехр |= 1. . _ (6.88) 


в то время как случайная величина У; (6.85) имеет обобщенное 
распределение Рэлея: 


—_ 7 УИ 9 Ур - ка Ез ку; \ 


Вероятность ошибки для двоичной системы (здесь вследствие 
симметрии канала одинаковая при передаче любой позиции симво- 
ла 65:) определится вероятностью невыполнения неравенства 


У.> УД =12) 
р = ( о (Уд) | (ИУ) ау, аУ.. | (6.90) 
У 


0 ы. 


Производя интегрирование по У,, с учетом (6.88) и (6.89) по- 
лучаем 


2у; | 2қ? Е ЗУ; | 2кУ: 
ехр | — — 01—11 ау... 
а, 2, 


К 
|| 
Әс. 8. 
а те 
Е 
Суу 
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Этот интеграл является табличным. [12], и после его вычисле- 


ния получим 


1 да 
р= —— ехр| — — |, (6.90а) 
2 2 4 
где й2=қ?Е[ Сы — отношение энергии элемента сигнала к спект- 


ральной плотпости мощности шума. 
На рис, 6.20 дана зависимость 
для сравнения дапа зависимость, 


18 ж? 10° 


Г 
Рис. 6.20. 


ошибки двоичной ЧТ от й? при опти- 
мальном (по критерию максимального 
правдоподобия) приеме при различных 
параметрах канала: 

1 — односторонне нормальные замирания; 2 =: 


Зависимости вероятности 


рэлеевские замирания; 3 — обобщенно-рэлеев- 
скне замирания; 4 — фаза сигиала не опреде- 
_ Лена; 5 ез канал с постоянными параметрами 


р(А?) согласно (6.90). Там же 
характеризующая потенциаль- 
ную помехоустойчивость рас- 
сматриваемой системы (двоич- 
ная ЧТ) в канале с точно из- 
вестной фазой и определяемая 
ф-лой (6.66). 

Сравнение кривых показы- 
вает, что для рассматриваемой 
системы связи (с активной пау- 
зой, ортогональной в усилен- 
ном смысле) априорное знание 
фазы и реализация когерентно- 
го приема не дают сколько-ни- 
будь ощутимого энергетическо- 
го выигрыша по сравнению <о 
случаем некогерентного при- 
ема. 


Расчеты показывают [53], 


что средняя вероятность ошиб- 


ки при равновероятных симво- 


лах «0» и «|» в двоичной си- 
стеме с пассивной лаузой при неопределенной фазе сигнала опре- 
деляется также приближенно ф-лой (6.90), если под й? понимать 
величину ЁЕ1к?/2С в, где Е! — энергия ненулевого элемента сигнала. 


Для многопозиционных систем с активной паузой (Е;= Б), орто- 
гональных в усиленном смысле, при неопределенной фазе и опти- 
мальном приеме канал симметричен и в области малых ошибок 
на основе результата (6.68) 

А? 
2 . 


Остановимся теперь на оптимальном приеме сигналов ОФМ при 
неопределенной фазе. сигнала, который вполне возможен, и более 
_ того, мало уступает по помехоустойчивости когерентному приему. 

Поскольку при ОФМ информационный параметр сигнала опре- 
деляется двумя соседними посылками {(п—1)-й на интервале 0— Т 
и п- на интервале Т — 27], то оптимальный алгоритм (6.81) можно 
для рассматриваемой системы записать в виде 
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ры 2 (т— 1) рь = 7. р (6.91) 


зади. ет бе: в 
мам [И [ [20 5, (2) и +] [26 5, да| ‚ =1, 2, (6.92) 
б 
2п—1 (2), 0 ФЇ = 15, 
(7, Те. 


Если сигнал (0—1) -й посылки имеет вид ка соѕ («оѓ--%), где 
р — случайная начальная фаза, не известная на приеме, то систе- 
му сигналов при ОФМ можно записать так: 


51 (0) = ка соѕ (оо), О<Ё<2Т при передаче «1» 
| п-посылкой, 
касоѕ (в Ё-- $), О<=<Т при передаче «0» 
— ка с0$ (00-р), Т<=<2Т п-посылки. 


где Ў = | 


(6.93) 
га; (0), = | 


Нетрудно видеть, что (6.93) представляет собой двоичную си- 
стему сигналов с активной паузой, ортогональной в усиленном 
смысле. Поэтому вероятность ошибки при приеме ОФМ сигналов 
по алгоритму (6.92) определяется с учетом (6.90) очень просто 


р = 0,5 ехр (——А?), 


где учтено, что для реализаций (6.93) параметр л2 — отношение 
энергии сигнала на интервале длительностью 2 Т к спектральной 
плотности шума — равен удвоенному значению /й2 — отношению 
энергии элемента сигнала длительностью Т к той же спектраль- 
ной плотности шума. | 

Что касается схемной реализации алгоритма (6.92), то его мож- 
но упростить. Для этого подставим систему сигналов (6.93) в (6.92) 
и после сокращения одинаковых слагаемых приводим алгоритм 
приема к виду 


ЖКХ. У, > 0, (6.94) 
где 
г} от 
Х, = | 221 (0) с0$ (оо?) а& Х = { 2. (2) соѕ (в, Ё- $) а 
, т . (6.95) 


Т | т 
уе = 2а 1 (0) ѕіп(0,4-%) 4; У, = | 21 т (во Ё-- $) а 
0 Т 


Полагая фазу %р, хотя и случайной, но постоянной на интервале 
0—2 Т, можно легко показать что левая часть (6.94) инвариантна 
к значению этой фазы. 

На рис. 6.21 показана корреляционная схема, реализующая ал- 
горитм приема (6.94) на основе активных фильтров. Величины 
Ха, Хь, Ус, Үь получаются путем интегрирования на интервале дли- 
тельности Т произведения элемента принимаемого колебания на 
опорные сигналы соѕ («о + Ф)} или ѕіп(оаѓ--ф). 
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В моменты времени, кратные Т, величины Хь и Уь снимаются 
непосредственно с интеграторов, а Х. и У«—с выхода схемы за- 
держки на время ТГ. На рис. 6.21!) не указаны цепи, осуществляю- 
щие сброс интегратора к концу интервала интегрирования и ввод 
накопленного на нем результата в множительное устройство и схе- 
му задержки на время Г. 


Рис. 6.21. Схема оптимального приема сигналов ОФМ при неоп- 
‚ ределенной фазе на базе активных фильтров 4 


Структурная схема, реализующая алгоритм (6.94) на основе 
согласованных «с точностью до фазы с прямоугольным радиоим- 
пульсом (см. 6.35) коммутируемых фильтров, использованная. в 
различных вариантах американской многоканальной системы . с 
ОФМ «Кинеплекс» {35], показана на рис. 6.22. 

СФ 


Рис. 6.22. Схема оптимального приема сигналов ОФМ 
при неопределенной фазе на основе согласованных 
(коммутируемых) фильтров 


В момент {=0 приходящее колебание 2({) подается на первый 
фильтр, который до этого приведен к нулевым начальным усло- 
виям путем гашения колебаний. В момент #=Т входное колебание 
коммутируется со вторым фильтром, тоже приведенным к нулевым 


1) Принципы схемы рис. 6.21 предложены Л. М. Раховичем и исполь- 
зованы в различных вариантах отечественных многоканальных систем с ОФМ 
МС .(1.18). 
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начальным условиям. В первом фильтре колебания при этом не 
гасятся и сохраняются до момента отсчета 2Т. Колебания с двух 
фильтров поступают на фазовый детектор ФД (выполняющий функ- 
цию перемножения входных сигналов и интегрирования резуль- 
тата). 

Знак напряжения на выходе фазового детектора в моменты, 
кратные Т, будет положительным, если выполнено условие (6,94), 
что и позволяет принять нужное решение. 

На самом деле, сигнал на выходе первого фильтра 

{ 
а (1) = | 2—1 (Х) с0$ @ (1—х) ах := 
0 


А і 
=С05 00? 1 21—1 (х) СО5 оо Хах - зп вой ] 21—1 (Хх) ЗШ оох. 
ё 
Сигнал на выходе второго фильтра і 


г 
аз (0) = { 2 (х) с0$ о ((—х)ах= 
Т 


14 і 
= С05 00 | 2, (х) соѕ о хіх ѕіп в # | 2, (х) зіп оо. 
Т Т 


Результат на выходе фазового детектора, если учесть медлен- 
т | | 


‚ность изменения Х (1) = |2и-1(х) соз вохах; Уз (В = |2н—(х) ѕіпХ 
0 0 


РЕР Хь = ) а оохах; Үъ(і) = -( 2„(х) Уп оохах, по сравне- 
у. | 
нию с соз оѓ, віп оо, равен в моменты, кратные 7, 
га 
{2.00 а (0) 4 = > Хь- У У, 


0 


что с точностью до множителя 1/2 совпадает с левой частью (6.94). 

В заключение этого параграфа обратим внимание на то, что, 
хотя при оптимальной некогерентной обработке высокочастотных 
сигналов (обработка по огибающей) снижаются требования (по 
сравнению со случаем когерентной обработки) к точности установ- 
ки границ посылок элементарных канальных сигналов длитель- 
ности Т, все же для реализации оптимальной схемы средняя часто- 
та заполнения сигналов должна быть известна с высокой точ- 
ностью. Во всяком случае, если отклонение средней частоты АЁ 


1 
от своего истиннего значения № существенно меньше т . 


АА < — | (6.96) 
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то изменение фазы высокочастотной посылки на интервале. 
Т (2лАЕТ) существенно меньше 2л и полученные выше алгоритмы 
оптимального приема и формулы для минимальной вероятности 
ошибок остаются верными. 


о ааа вопросы 


1. Как можно записать алгоритм оптимального приема дискретных сообщений 
при неопределенной фазе сигнала? 

2. Как можно реализовать этот алгоритм на базе корреляционной техники и сог- 
ласованных фильтров? 

3. В какой мере упрощаются алгоритм и схемная реализация оптимального 
приема при неопределенной фазе сигнала для систем с активной паузой? 

4. Как можно объяснить онтимальность систем, ортогональных в усиленном 
смысле, в канале с неопределенной фазой и флуктуационным шумом? 

5. Какой ‘формулой определяется минимальная вероятность ошибки для двоич- 
ной системы с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле, при не- 
определенной фазе сигнала и флуктуационном шуме? 

6. Как определяется вероятность ошибки при оптимальном приеме сигналов 
ОФМ при неопределенной фазе? 

7, Какими схемами можно реализовать оптимальный некогерентный прием сиг- 
налов ОФМ? 


6.7. СХЕМЫ НЕОПТИМАЛЬНОГО ПРИЕМА 
ПРИ НЕОПРЕДЕЛЕННОЙ ФАЗЕ СИГНАЛОВ 


На сегодняшний день в аппаратуре связи чаще всего встреча- 
ются схемы некогерентного приема, отличающиеся от оптималь- 
ных. Так, при приеме сигналов двоичной АТ распространена схе- 
ма рис. 6.23. Здесь амплитудный детектор О и ФНЧ выделяют оги- 


о» | Декодер 


А-пороговый уровень 


4 


Рис. 6.23. Схема неоптимального приема сигналов 
АТ методом сравнения огибающей с пороговым 
уровнем 


бающую г(Ё) принимаемого колебания, прошедшего входной изби- 
рательный блок (полосовой фильтр ПФ) с эффективной полосой 
пропускания Ё», достаточной для получения всех наиболее сущест- 
венных компонент сигнала. Затем огибающая гГ(?) в определенные 
моменты времени (например, в середине посылки) сравнивается 
в ССВ с некоторым пороговым уровнем ^. При выполнении нера- 
венства 


г—А > 0 (6.97) 


регистрируется символ «1», в противном случае — «0». Сравнивая 
(6.97) с алгоритмом (6.79) оптимального приема при неопределен- 
ной фазе сигнала, можно видеть их идентичность: оптимальный при- 
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емник отличается от неоптимального тем, что обычные детектиро- 
вание и фильтрация на выходе детектора заменены синхронным 
детектированием (предельная фильтрация) или, иначе, вместо 
обычного полосового фильтра с детектором огибающей исполь- 
зуется согласованный (с точностью до фазы) фильтр и детектор 
огибающей. | 

При приеме сигналов двоичной ЧТ раєпространена схема 
рис. 6.24. На рис. 6.24 обозначены: /Фь — разделительный поло- 


[== 


Рис. 6.24. Схема неоптимального приема сигналов ЧТ ме- 
тодом сравнения огибающих в раздельных фильтрах 


совой фильтр, пропускающий область частот Ё, около частоты на- 
жатия; //Фо — разделительный полосовой фильтр, пропускающий 
область частот Ё около частоты отжатия. 

Считается, что в полосы фильтров попадают все наиболее су- 
щественные компоненты сигналов. Э — безынерционный амплитуд- 
ный ‘детектор; ФНЧ — фильтры нижних частот, выделяющие оги- 
бающие гн(Ё#) и Го({) сигналов на выходе разделительных фильтров. 

В определенный момент времени (например, в середине посыл- 
ки) выбирается та или иная позиция символа в зависимости от 
того, в какой ветви мгновенное значение огибающей окажется 
больше. 

Например, если 


> . (6.98) 


регистрируется символ «1», в противном случае — «0». Можно от- 
метить идентичность алгоритмов приема (6.98) и (6.81) (при т= 2), 
однако в оптимальной схеме вместо разделительных полосовых 
фильтров используются фильтры, согласованные с точностью до 
фазы с сигналом. Оценим помехоустойчивость схемы рис. 6.24 (ме- 
тод сравнения огибающих) при флуктуационном шуме в канале 
и сравним ее с помехоустойчивостью при оптимальной обработке 
сигнала. 

Если эффективная полоса пропускания разделительного филь- 
тра на входе - | 


Е, = Т, п>ь | (6.99) 
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и разность между частотами нажатия и отжатия имеет порядок 
величины Ро, то при передаче частоты нажатия амплитуда сигнала 
Го на выходе фильтра ПФ, определяется только флуктуационной 
помехой в канале и, следовательно, имеет распределение Рэлея 


Г. га 
о 0). 


02 Е 20. Е 


где СР — дисперсия (средняя мощность) помехи на выходе 
фильтра. | 

Амплитуда же сигнала гн на выходе фильтра ПФь обусловлена 
сигналом и помехой и имеет обобщенное распределение 'Рэлея 


2 р. : 
(у к. Е гн + (ка) А (ке. | 
С.Е. 20. Ез бш Ро 
где а — амплитуда сигнала на передаче, ка — амплитуда сигнала 
в месте приема. 

Если полосы пропускания низкочастотных фильтров, нагружаю- 
щих детекторы, считать достаточно широкими так, что они про- 
пускают все частотные составляющие огибающих сигналов, то 
сравнекие сигналов на выходе этих фильтров, по существу, сво- 
дится к сравнению огибающих на выходе разделительных филь- 
тров и вероятность ошибки (одинаковая вследствие симметрии ка- 
нала при передаче любой позиции) 


о (ль) |. (го) аг, ФР. 


После интегрирования аналебичво (6.90) получаем результат 
1 о к? | 
ове) 


2:2 бы Е. 
2 72 Т. 
или, введя обозначение 1? = < Ги учитывая (6.99), имеем 
р = =) | (6.100) 
74 2п 


Сравнивая (6.100) и (6.90а), можно видеть, что переход к опти- 
мальному приему эквивалентен энергетическому выигрышу в 
п= ЕТ =В[2 (В — база сигнала) раз. Аналогичный вывод можно 
получить, сравнивая схемы рис. 6.23 и оптимального приема при АТ. 

Полученный результат объясняется так: параметр, определяю- 
щий помехоустойчивость, при оптимальном приеме 


а КРОК 107) Р.В, 

Считая Съ (1/7) средней мощностью помехи при оптимальном 
приеме, можно утверждать, что оптимальный приемник имеет для 
помехи полосу пропускания Ри =1/Т (в то время как его факти- 
ческая полоса пропускания для сигнала Ё, достаточна для того, 
чтобы пропустить все наиболее существенные составляющие сиг- 
Эта 


нала). В неоптимальной схеме приема полоса пропускания для пе- 
мехи в разделительном фильтре Рь=п(1/Т), т. е. ее дисперсия 
(мощность) в и раз больше, чем при оптимальном приеме. 

Если считать, что эта полоса достаточна для неискаженнеге 
воспроизведения сигнала и что энергия сигнала в месте приема 
такая же, как при неоптимальном приеме, то ясно, что энергети- 
ческий выигрыш оптимального приема действительно равен’ п. 
В приемниках обычной телеграфии п>2. Это объясняется не тель- 
ко необходимостью пропускания существенной части мощности ёиг- 
нала, но и необходимостью уменьшения длительности переходноге 
процесса в фильтре, который обусловливает межсимвольную по- 
меху при обработке элементов сигнала. 

Следует, однако, иметь в виду, что переход к оптимальной ю6- 
работке сигнала (корреляционный прием) связан не только с энер- 
гетическим выигрышем, но, что существеннее, с более эффектив- 
ным ‘использованием занимаемой полосы частот (см. гл. 8). 

Обратим внимание на то, что схемы приемников с неоптималь- 
ной фильтрацией до и после детектора широко используются на 
практике в тех случаях, когда частотная стабильность недостаточ- 
но велика, т.е. условие (6.96) [АЕ| <« (1/7) не выполняется, и, сле- 
довательно, реализация оптимального приема «< согласованной 
фильтрацией затруднена. Это имеет, например, место при сильном 
проявлении эффекта Допплера при связи с движущимися объекта- 
ми или при использовании сигнала от движущегося спутника, при 
больших нестабильностях частот автогенераторов и т. п. 

Если полосы пропускания входных фильтров Ё, в схемах 
рис. 6.23 и 6.24 удовлетворяют условию Ё>2АЕ, то сигнал оста- 
нется в полосе пропускания фильтра при всевозможных флуктуа- 
циях частот. При этом величина п=Р.Г>2ЛЕТ может оказаться 
значительно больше 1 и не будь фильтрации сигнала после детек- 
тора энергетический проигрыш по сравнению с оптимальным прие- 
мом при стабильной частоте сигнала был бы весьма существен. 
Однако, используя ФНЧ, согласованный по полосе частот (см. 
параграф 7.9) с формой сигнала на выходе детектора {заметим, 
что если радиоимпульсы на входе приемника имеют прямоуголь- 
ную огибающую, а отношение сигнал/шум выше порогового (см. 
параграф 7.9), то. при п»1 сигнал на выходе детектора представ- 
‚ ляет собой прямоугольный видеоимпульс], можно за счет дополни- 
тельной фильтрации существенно уменьшить потерю помехоустой- 
чивости, связанную с нестабильностью частоты [31]. 


Контрольные вопросы 


1. Чем принципиально отличаются оптимальные и неоптимальные схемы неко- 
герентного приема сигналов АТ и ЧТ? 

2. Как объяснить, что энергетический выигрыш от реализации оптимального 
некогерентного приема равен; п= ЁГ? 

3. Чем объяснить, что схемы приемников с неоптимальной фильтрацией до и 
после детектора могут существенно уменьшить потерю помехоустойчивости, 
связанную с нестабильностью частоты сигнала? 
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6.8. ПОТЕНЦИАЛЬНАЯ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ 

ПРИ НЕОПРЕДЕЛЕННОЙ ФАЗЕ И `АМПЛИТУДЕ СИГНАЛА, 
ОПТИМАЛЬНЫЙ ПРИЕМ ПРИ НЕДОСТАТОЧНОЙ 
АПРИОРНОЙ ИНФОРМАЦИИ 


В практике радиоприема во многих случаях сталкиваются с та- 
кой ситуацией, когда в месте приема априэрно неизвестны не толь- 
ко начальная фаза Өь, но и амплитуда (коэффициент к) ожидае- 
мых сигналов 5,(1). Это имеет место, например, при относительно 


быстрых (по сравнению с длительностью посылки Т) замираниях 
сигнала, когда по результатам приема предыдущих посылок нельзя 
сколько-нибудь определенно судить о значениях амплитуд и фаз 
при приеме последующих посылок. 

Алгоритм оптимального приема в этих условиях нетрудно полу- 
чить, определив математическое ожидание от (6.77) по к 


о (2/64) = [в (16), ә (к) к (6.101) 
0 


и сравнив между собой условные плотности @(2/0;) с различными 
индексами $. Однако результат для наиболее интересных в прак- 
тике систем с активной паузой легко указать и без дополнительных 
выкладок — он определяется соотношением (6.81). 

Это очевидно, так как (6.81), являясь алгоритмом приема при 
неопределенной фазе, не зависит от амплитуды (коэффициента к), 
следовательно, этот алгоритм приемлем при любом закоце распре- 
деления амплитуд. Таким образом, для систем с активной паузой 
алгоритм оптимального приема реализуется одной и той же схемой 
(схема рис. 6.18 и 6.19) независимо от того, замирает или нет 
амплитуда сигналов. При этом, однако, помехоустойчивость приема 
существенно зависит от распределения К. 

Подчеркнем, что при неопределенной фазе сигнала из систем 
с активной паузой оптимальной (в смысле минимума вероятности 
ошибки) является система, ортогональная в усиленном «смысле, 
независимо от того, замирает амплитуда сигнала или нет (см. па- 
раграф 6.6). 

Определим вероятность ошибки двоичной системы с активной 
паузой, ортогональной в усиленном смысле, при условии, что фаза 
сигнала не определена, а амплитуда имеет трехпараметрическое 
распределение (3.23). 

Интересующую нас вероятность ибн можно получить, усред- 
няя (6.90а) по К: . 


ТЕ ка РТ 
= | еФ(— 20. т) (к) ак. (6.102) 
0 
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Воспользовавшись для интегрирования табличным интегралом и 
сворачивая получаемую сумму [12], получаем результат [23] 


___ Фа в) 
Р ый ЕТО ТЕЗУ (6.103) 


2 


х о о 
где 9% = —-———- — отношение средних мощностей регулярной и 


2 
05 1 бу 
б | 
флуктуирующей частей сигнала; 8 га — коэффициент асим- 


у 
—9 „ 2 2 2 
> _ КЕ (п; + о; Ноу) Е 
метрии квадратурных компонент; Й2=-———— = 2—29 
бщ бщ 
усредненное значение отношения энергии элемента сигнала к спект- 
ральной плотности мощности шума. 
Ясно, что при 42= оо (канал без замираний амплитуд) из (6.103) 
следует результат (6.91). Если 42=0 (нет регулярной компоненты 
сигнала), следует результат 


] 


УТ 


При односторонне нормальном (д2=В?=0) распределении ам- 
плитуд (3.24), когда замирания наиболее глубокие, вероятность 
ошибки | 


1 
р = —————————— 1, (6.104) 
2И1+ 
В рэлеевском канале (92=0, В2= 1) 
р= (6.105) 


Зависимость р(/2), даваемая ф-лой (6.103), при различных зна- 
чениях 42, В? приведена на рис. 6.20. Сравнение кривых показывает, 
что при замираниях амплитуд сигнала помехоустойчивость систем 
связи при неизменной мощности передатчика ниже, чем в канале 
без замираний. Для поддержания же неизменного качества связи 
в этих условиях приходится иметь определенный запас по мощ- 
ности передатчика. Так, при неизменной вероятности ошибки 
р= 10— работа в канале с рэлеевскими замираниями (42=0, В2= 1) 
при оптимальном приеме по сравнению оо случаем оптимального 
приема в идеальном канале ведет к энергетическому проигрышу 
в 51 раз (17 дБ), в односторонне нормальном канале (42= В=0) 
этот проигрыш составляет 54 дБ. 
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С ростом параметра 49? помехоустойчивость связи монотонно 
возрастает. При 922210 помехоустойчивость почти такая же, как 
в канале без замираний. 

Реализация оптимальных схем приема требует, как это видно 
из изложенного выше материала, некоторой априорной информа- 
ции о сигналах и свойствах канала. Чем большей априорной ин- 
формацией мы располагаем, тем совершеннее может быть прием- 
ное устройство и выше его помехоустойчивость. В частности, если 
можно путем изучения канала получить удовлетворительную ойен- 
ку всех необходимых параметров, можно реализовать когерентный 
приемник В. А. Котельникова. 

Однако во многих ситуациях мы ищем максимально простой и 
надежный вариант приемного устройства, пусть даже ценой неко- 
торого энергетического проигрыша или потери помехоустойчивости. 


В этой связи представляет интерес приемное устройство из класса опти- 
мальных, работающее по критерию обобщенного максимального правдоподобия, 
которое для своего функционирования вообще не требует знаний параметров 
канала х=ксоѕ Өк, у=к ѕіп Өх, следовательно, и законов их распределения. Для 
получения этого алгоритма приема будем считать, что х, у (или к, Өк) пос- 
тоянные, неслучайные, но неизвестные величины. Из нескольких гипотез с не- 
известными априорными вероятностями выбирается та, для которой максимум 
функции правдоподобия 0(2/6:) больше, чем для других гипотез, причем мак- 
симум берется по всем параметрам, определяющим плотности вероятности. 

Для получения интересующего нас алгоритма приема запишем (6.74) в виде 


2 ^ Ер 
о) = Кер | жити, 


ш 


Вместо максимума выражения 0@0(2/5:) можно искать максимум его моно- 
тонной функции 


2 
шо (2/6) = а ийа Золи К. (6.106) 
Согласно ГА критерию максимального правдоподобия следует 
регистрировать символ б, , если для всех |= выполняются неравенства 
‚тах Іп о (2/5;) > тах Іп о (2/0;), (6.107) 
где. максимум выражения (6.106) следует искать по параметрам х и у. 


Параметры х, у, обращающие (6.106) в максимум, определяются из ус- 
ловия 


а) 21ү, —хЕ]=0 ИЛИ х= 6 

| «< в | (6.108) 
И ИЕ петь 
Э == е мй уЕД=0 или у= Е; 


- 


Найденные значения х, у называют максимально правдоподобными оценками 
этих величин. Подставляя эти оценки в (6.106), получим 


ү? +Ү? үз 


| Га 
—-——- МА. == 
Е Ст 5 аЗ Е; Ош 


тах по (2/6 ;) = 


+ 1 ^, 
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и алгоритм (6.107) примет вид 


у? 
—— |. 6.109). 
па 5 | ( ) 


Для систем с активной паузой (Е‹=Е) (6.109) сводится к (6.81), т. е. при- 
емник, оптимальный по обобщенному критерию максимума правдоподобия (при 
неизвестном законе распределения амплитуд и фаз (сигнала), остается опти- 
мальным и при неопределенной и равномерно распределенной фазе независимо 
от распределения амплитуд. Это обстоятельство стимулирует дополнительный 
интерес к алгоритму (6.81). 


Контрольные вопросы 


1. Какой физический смысл имеет параметр #2= ЮЕ в канале с флуктуация- 


ш 
ми амплитуд? 


2. Как зависит вероятность ошибки двоичной системы с активной паузой, орто- 
гональной в усиленном смысле (ЧТ) в канале с замираниями и флуктуа- 
. 2 


р х е 
ционным шумом, от параметров 42= —————— и р, каков энергетический 
24-9 У 
проигрыш в рэлеевском и односторонне нормальном канале при вероятности 
ошибки 10-* по сравнению с каналом без замираний? 


3. В чем смысл критерия обобщенного максимального правдоподобия и в чем 


выражается универсальность алгоритма Мах:[У:] для систем связи с актив- 
ной паузой? 


6.9. ЭФФЕКТИВНОСТЬ ДИСКРЕТНЫХ СИСТЕМ СВЯЗИ 


Сравнение дискретных систем связи между собой по эффектив- 
ности может быть выполнено по весьма различным критериям. 
Удобной сравнительной характеристикой верности дискретных 
систем связи является, вообще говоря, не вероятность ошибки р», 
а эквивалентная вероятность ошибки р. (см. параграф 5.3). 
определения рь следует, что при прочих равных условиях лучше та 
система, при которой рь меньше. 

Найдем эквивалентную вероятность ошибки для т-позицион- 
ной системы с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле 
при кодировании без избыточности и использовании симметрич- 
ного канала без памяти. Если вероятность ошибочного приема 
символов в рассматриваемом канале равна р», то вероятность 
безошибочного приема последовательности из № символов 7: 
(1—рт)". 

При равновероятном и независимом выборе символов каждый 
символ этой последовательности содержит 10027 двоичных единиц 
информации, а ё символов — [105271 двоичных единиц. Согласно 
определению эквивалентной вероятности ошибки 


] 


(1—р, в" (1 ри) или (1--р, т) = (1-9) 98°” 
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Для области достаточно малых ошибок (ри<1), используя 
формулу бинома Ньютона, получаем 


и: абд (6.110) 
105 т 


Очевидно, что при т=2 имеем рэ, ›= рэ. Для системы ортогональ- 
ных известных точно сигналов с учетом (6.66) и (6.68) имеем 


пе [1-—Ф(УВ)]. (6.111) 
2 108 т ыы | 
Если бы /2, ==” ‚ где Т.Р, =А?Ри — длительность посылки 
ш 


и средняя мощность сигнала для системы с числом позиций т, 
сставалось неизменной с изменением т, то увеличение т было бы 
неоправданно, так как влекло бы за собой рост рә. Однако дискрет- 
ные системы целесообразно сравнивать при неизменной максималь- 
но возможной производительности источника (информационной 
скорости) 


100, т Р? 
ЮКЕ 2 сиет. (6.119) 


Если фиксировать Р, , // и бъ, то инвариантом является экви- 
валентное отношение сигнал/шум 


ГА 


э /0би ° ют. 


(6.113) 


Соотношение (6.111) с учетом (6.113) можно записать так: 


рь т 1 [1—Ф(Уюват)]. 6.114) 


2 1025 т 


В области больших значений аргумента (и соответственно при 
малых значениях вероятности ошибки р, һ) для функции Крампа 
справедлива очень простая асимптотическая формула [12] 


2 х? 
— - т пк заные" Г. ы 6.1 | 
| —Ф (х) ТРЕТ е ( : } х велико (6.115) 
Следовательно, в области малых ошибок 
т — 1 в ) 
А0 — —2— , 6.11 
рэ, т Уһ. (ов, т) екр( о 082 т ( 6) 


откуда следует, что при заданном А? вероятность рә, т-+0 при 
11->оо. Этот результат находится в согласии с основной теоремой 
кодирования К. Шеннона для каналов с шумами и подтверждает 
принципиальную возможность оптимального кодирования. 
Фиксируя эквивалентную вероятность ошибки рэ, т=сопѕї, мож- 
но при неизменной скорости передачи информации /”’ и интенсив- 
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ности помехи в канале @ш определить энергетический выигрыш 
(проигрыш) перехода от і-й к ј-й системе формулой 
12 
= 1016 == при р, = сопѕі, Ј' = сопві. (6.117): 
ћә, і 

Для подавляющего числа систем связи, помимо показателя р», + 
и А2, ‚ существенной является и полоса частот Ё; требуемая систе- 
мой (сигналами связи) при заданной скорости /”. В этой связи мож-. 
но в качестве показателя эффективности ввести обобщенный энер-- 
гетический выигрыш т; перехода от 1-й к ј-й системе: 


1/1 [АБ] 


в 62. Ег 
Пила = 1018 "тг = Миилдва + сагта (6.118); 


Если многопозиционная система с ортогональными сигналами 
создается за счет использования отрезков гармонических (простых) 
сигналов с кратными частотами, то полоса частот, занимаемая си-: 
стемой Ё, пропорциональна числу позиций т и вместо (6.118) мо.к- 
но написать 

т 
91/1 (дву = "уу гав] 1 1018 г (Базз 


^ 


Универсальной характеристикой эффективности дискретной си- 
стемы связи является коэффициент эффективности [см, (4.130) 


7 — 108:т. (6.190), 
й О | 


Ко == 


причем С определяется при отношении сигнал/шум, обеспечиваю- 
щем в анализируемой системе заданную эквивалентную вероят-- 
ность ошибки рэ. 

Поскольку отношение сигнал/шум в непрерывном канале 


нь ——— — и дә 


ы Рт Си Е, Т В 


где В=2Е,Г — база канальных сигналов, то можно написать для: 
канала с постоянными параметрами при гауссовом шуме 


Га т | (6.121); 
В 105 е + ся 


Если т и способ модуляции фиксированы, то /2 однозначно: 
определяет минимально возможную эквивалентную вероятность. 
ошибки дискретной системы. При этом чем большую верность при: 
заданном В мы хотим обеспечить (больше #2), тем меньше эффек- 
тивность системы, 
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Є другой стороны, при заданном #? (верности) величина 
2А? 
В орг (1+ -в ) монотонно растет с ростом базы сигнала В, а вместе 


э тем уменьшается кс. | 

Если помимо эквивалентной вероятности ошибки рә, љ фикси- 
`реванной является также и скорость ввода информации в канал 
Ј" (дв.ед./с), то вместо (6.121) следует написать 


и МЕННЕН (6.122) 


Е і ( м < ` 
о -|- 


Это выражение монотонно растет с ростом удельной (на единицу 
полосы частот) скорости передачи информации /7’/ЁРь. Следователь- 


но, при заданной верности (А?) более эффективной оказывается 
система, для которой этот показатель больше. 


г д2 
Если А2Ј'/Е, очень мало, то, разлагая ов (1+ с) в ряд и 
К 
ограничиваясь первым членом, получим 
105. е А 
К, (6.123) 


н 


т. е. в этих условиях эффективность системы зависит лишь от ее 
верности (А5) и обратно пропорциональна ей. 

Эквивалентная вероятность ошибки многопозиционной системы 
с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле, в канале 
с флуктуационным шумом и неопределенной фазой в области ма- 
лых ошибок 


6 Еі 
р, пи м ер( - едет). (6.124) 


102» т 5 1025 т 2 
откуда 
2 т — 1 
= 6.125 
э, т 1055 т Р рә, т 1025 = ( ) 
и 
Я У’ һ2 
Ко А — ат ое при п < (6.126) 
са | Рэ, т 1082 - 
В области малых ошибок при ограниченных значениях т 
100 т 100 е дн. 
к. А тве ота З при ға Че (6.127) 
2 1а [-5—— р 
(= т | 


откуда следует, что с ростом числа позиций растет эффективность 
системы. 
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Следует подчеркнуть, что большие значения показателя эффек- 
тивности системы кс еще не означают высокой эффективности ие- 
редачи информации, ибо показатель кс не учитывает возможную’ 
избыточность источника сообщений фи. 

В этой связи можно ввести коэффициент эффективности певе-. 
дачи информации 


(Л, А) Н (А) — Н' (АЈА (6.198) 
С С | 


который, в отличие от Кс зависит не только от системы связи, но 
и от источника сообщения А. Только для идеальной системы 
Кп=Ке= 1. Для реальных же систем ки<ке<\1. Поскольку пере- 
дачу информации по системам связи стремятся обеспечить с ми- 
нимальными потерями, то можно полагать ки Н'(А)/С. Если 
кодирующее устройство не вносит избыточность в сообщения, то 
согласно (5.2) 


Ки == 


= 1052 т Эк ЕЗ Іов, К ок = Н (А) лах Ок Ои же Н" (А)љах т. РЬ. г. 
5 С пС пСон С п’ Он 
Н' (А) Б 
Поскольку -———— =|— ри, Где ри — коэффициент избыточно- 
Н (А)тах | 


сти источника, то для равномерных кодов (п=и) с очевидностью 
следует соотношение 


Кд == Кс (1—0). (6.129) 


Источники дискретных сообщений, как правило, обладают отно- 
сительно малой избыточностью, вследствие чего коэффициент эф- 
фективности системы ке в достаточной мере характеризует и эф- 
фективность передачи информации. 


Контрольные вопросы 


1. Чему равна эквивалентная вероятность ошибки рэ, т для многопозиционных 
систем при кодировании без а и использовании симметричного: 
канала без памяти? А 

2. Что следует понимать под эквивалентным отношением сигнал/шум #2 дис- 

_ кретной системы связи? 

3. Как определяется энергетический выигрыш (проигрыш) и обобщенный энер- 
гетический выигрыш (проигрыш) перехода от одной дискретной системы к 
другой при фиксированной скорости ввода информации в канал? 

4. Как зависит эффективность связи от числа позиций кода и удельной (на 
1 Гц полосы частот) скорости ввода информации в канал? 

5. Что пойимают под коэффициентом · эффективности передачи информации по 
каналу кр? 


Ру ГЛАВА 


Основы теории помехоустойчивости 
приема непрерывных сообщений 


7.1. ОПТИМАЛЬНАЯ ОЦЕНКА ОТДЕЛЬНЫХ ПАРАМЕТРОВ 
СИГНАЛА 


В теории и технике связи часто приходится решать задачу из- 
мерения (или, как часто говорят, оценки) одного или нескольких 
һепрерывно изменяющихся в некоторых пределах параметров сиг- 
нала. 

Рассмотрим простейший случай, когда принимаемое колебание 
2(1) на интервале анализа 0 — Т представляет собой аддитивную 
смесь сигнала известной формы 5°(0, #), зависящего от одного па- 
раметра 5, и флуктуационного шума и(#): 


2(Р = 5' (6, Пи (0), (7.1) 
причем $ считается неизменным на интервале анализа. 

По принятому колебанию 2(1) надо решить наилучшим обра- 
зом, какое значение имеет параметр 6 в пределах непрерывного 
интервала его возможных значений от бит до бтах. 

Сформулированная задача возникает, например, при измере- 
нии параметров канала, в частности его коэффициента передачи к 
или фазового сдвига Өк, при измерении средней частоты или вре- 
мени прихода сигнала в блоках подстройки частоты или тактового 
интервала в синхронных дискретных системах связи и т. д. 

Из-за шума в канале, непрерывного характера изменения пара- 
метра и конечного времени анализа точное измерение параметра 68 
невозможно. Можно лишь найти его оценку 6*=Й2(1)], являющую- 
ся, естественно, некоторым функционалом от реализации 2(1) ко- 
лебания на входе измерительного (приемного) устройства. 

Разумеется, что вид функционала желательно выбрать таким, 
чтобы оценка 5* максимально приближалась к истинному значе- 
нию 6, иными словами, желательно минимизировать ошибку 


Е = 6*— Б. (7.2) 


Вследствие случайного характера на интервале анализа как 
действительного 6, так и оцененного 5* значений параметра ошиб- 
ка = также является случайной. 
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В области больших отношений сигнал/шум на входе измери- 
теля и достаточном интервале анализа ошибка ЕЁ может считаться 
распределенной по нормальному закону [29], следовательно, харак- 
теризуется лишь двумя параметрами: математическим ожиданием 
МЕ|=Е и дисперсией 0[5]= (Е—Е)?. 

Качество оценки параметра, о которой здесь идет речь и назы- 
ваемой точечной, обычно проверяется выполнением трех условий: 

1) условие состоятельности оценки, заключающееся в том, что 
при увеличении времени анализа Г (или объема выборки, как го- 
ворят в математической статистике) дисперсия ошибки в должна 
уменьшаться: 


іт О (Е) = іт р (6— 5*) = 0; (7.3) 
Т-—» о Т» 


2) условие несмещенности оценки, заключающееся в том, что 
математическое ожидание ошибки Е должно равняться нулю: 


М [Е] = Б — 6* == 0 или =, (7.4). 


3) условие эффективности оценки, заключающееся в том, что, 
дисперсия ошибки Р(Е) должна быть минимальной в классе всех. 
возможных оценок: 


Р(Е) = (ЕЕ = тіп. (7.5), 


По какому же методу следует выбрать функционал 5*=й2(#)], 
обеспечивающий оптимальную оценку параметра? 

Наиболее распространен критерий максимального правдоподо-. 
бия (см. параграф 6.3) применительно к оптимальному приему 
дискретных сообщений, который сводится к сравнению конечного. 
числа величин 0 (2/0:) (1=1, 2, 3, ..., т) между собой и выбору: 
наибольшей. ь 

При измерении непрерывных параметров согласно этому кри- 
терию в качестве оценки параметра 6 принимается то его значение, 
которое максимизирует условную плотность вероятности (функцию 
правдоподобия), т. е. 5* определяется из условия 


дә (2/6) _ 
Е 0. (7 .6) 


Поскольку измеряемый параметр в большинстве случаев счи: 
тается равномерно распределенным, то ясно, что критерий (7.6) 
обеспечивает одновременно и максимизацию апостериорной ве- 
роятности. Оценка параметра, получаемая согласно критерию (7.6), 
называется максимально правдополобной. Уравнение, определяю: 
щее максимально правдоподобную оценку (уравнение правдопо- 
добия), можно записать в виде 

д [пө (2/5)] =; (7.7) 

дБ 
поскольку Іа х — монотонная функция своего аргумента и, следо- 
вательно, корни ур-ний (7.6) и (7.7) совпадают. Оптимальная прав: 
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доподобная оценка определяется тем корнем ур-ния (7.7), который 
соответствует максимуму функции правдоподобия. 


Можно доказать [29] очень важные свойства максимально правдоподобных 
оценок при некоторых, обычно выполняемых на практике, предположениях от- 
носительно процесса 2(+): 


а) если существует несмещенная эффективная оценка 5*, то уравнение 
- правдоподобия имеет единственное решение; 


6) оценки максимального правдоподобия состоятельны, асимптотически (при 
стремлении времени анализа Т или объема выборки К бесконечности, или же 
при ограниченном Т, но при достаточно большом отношении сигнал/шум), эф- 
фективны и распределены нормально. 

Найдем в качестве примера оптимальную оценку коэффициен- 
та передачи канала к (амплитуды), полагая, что принимаемый 
сигнал на интервале анализа представим в виде 


5 (к, 6) = к5(2, Ө,), < (7.8) 


л 
а 5(1, 0к) =соѕ 9.5 (2) —ѕіп 0к5({) точно известно в месте приема. 


При нормальном белом шуме функционал правдоподобия сог- 
ласно (6.74): 


Т 
о (г/к) = К, ехр га | 


Р Т 
з 1 Бе |07, 00) = ГЕШ. (7.9) 
/ } 
Уравнение правдоподобия р принимает вид 
д {по [2/<]}} _ 2. ——- ка 
Р Е (0500 0,) 0—2 = 0. 


а его решение, определяющее оптимальную оценку амплитуды при 
точно известной форме сигнала, 


Т 
к* =— (2 (2) (6 0,) 4. (7.10) 

0 
В рассматриваемом случае измеритель амплитуды реализуется 
фильтром, согласованным с сигналом —— 5(1, Өк) или эквивалентной 


схемой активного фильтра. 
Определим качество найденной оценки. С учетом (7.8) и (7.1) 
Т 


1 
имеем к*=к- Е | 405 і, 0к) 4Е, следовательно, ошибка измерения 


Т 
= к-к | шщ?) з(Ь Ө,) 42. (7.11) 
0 
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При нормальном шуме ((#) с нулевым средним и энергетичес- 
ким спектром бш ошибка в А нормально, с нулевым 
средним и дисперсией (см. 6.70). 


(Е н 7.0 
(8) = 28 (7.12) 
=: 

Следовательно, полученная оценка несмещенная, состоятельна 
и асимптотически эффективна, ибо при Г->оо энергия сигнала 
Е--оо, а 2(Е)->0. 

Если фаза сигнала (7.8) не определена и может считаться рав- 
номерно распределенной, то функционал правдоподобия соглас- 


но (6.77) ме (25% ). (7.13) 
бш бш 


о (2/к) = КҚ; ехр Е 


где 


У = \/ 1 (20) (0) а + оз (7.14) 
[еже | +] } 


0 


Уравнение правдоподобия 


ааа 
10) 


= )-0 (715) 


поскольку [12]-—^ = Һ(х). Из этого уравнения следует макси- 


мально о аЙ оценка амплитуды при неизвестной фазе 
сигнала 


[= 

1 

к= ба. (7.16) 
1 

Е { Си 


Множитель /4(х)/1о(х) изменяется от 0 до 1 при изменении х 
от 0 до со. Следовательно, при больших отношениях сигнал/шум, 


>1, согласно (3.107) 


2к*Уу 
когда 
Ш 


5; ке И/Е, 3 (7.17) 


т.е. оценка амплитуды линейно зависит от огибающей на выходе 
фильтра, согласованного с точностью до фазы с сигналом 5(#). 

Изложенную здесь методику нахождения максимально правдо- 
подобной оценки можно обобщать на случай совместной оценки 
произвольного числа параметров. Случай оценки двух параметров 
(квадратурных компонент коэффициента передачи канала х и у) 
рассмотрен в параграфе 6.8. 
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Контрольные вопросы 


1. В чем выражаются условия самостоятельности, несмещенности ‘и эффектив- 
ности оценки параметра? 

2. Как можно сформулировать критерий максимально правдоподобной оценки 
параметра и записать уравнение правдоподобия? 
3. Какими свойствами обладают максимально правдоподобные оценки пара- 
метров? 
4. Как определяется максимально правдоподобная оценка амплитуды в канале 
с флуктуационным шумом при точно извес?ной форме сигнала и как реали- 
зуется оптимальный измеритель? 

5. Как определяется максимально правдоподобная оцеика амплитуды в канале 
с флуктуационным шумом при неопределенной фазе сигнала и как реализу- 
ется оптимальиый измеритель? 


7.2. ОПТИМАЛЬНЫЙ ПРИЕМ НЕПРЕРЫВНЫХ СООБЩЕНИЙ 
И ОЦЕНКА КАЧЕСТВА НЕПРЕРЫВНЫХ СИСТЕМ 


а Ва А 


данный на интервале 0—Т, является функцией первичного сиг- 


0(2): 
суа 5(1) = $[6 (2), 4. | (7.18) 


Будем считать, что принимаемое колебание 2(1) на интервале 
анализа 0 — Г представляет собой аддитивную смесь сигнала из- 
вестной формы 5$’6(1), |, зависящего от одного. меняющегося во 
времени на интервале Т параметра 5(1) и флуктуационного ` шу- 


ма #(#): 
2 (1) = 5' [6 (2), А-и (2). | (7.19) 

По принятому колебанию 2(ї) надо решить наилучшим образом, 
какая реализация сообщения 5(1) передавалась. Из-за шума и 
случайного характера передаваемых сообщений точное выделение 
(детектирование) параметра 6(1) невозможно. Однако и здесь 
можно ставить вопрос о получении хорошей или даже оптимальной 
в определенном смысле оценки 6*(1)={2(+)] на выходе детектора, 
являющейся некоторым функционалом от реализации колебания 
на входе приемника. Оптимальный прием меняющећося во вре- 
мени параметра (непрерывных сообщений) можно свести к задаче 
совместного оптимального приема многих параметроз. 4 

На самом деле, ограниченный интервалом Т сигнал 6(1) можно 
представить обобщенным рядом Фурье (см. параграф 1.8). Выбе- 
рем для простоты обычный ряд Фурье, полагая, что спектр сигнала 
практически ограничен частотой Ёс: 


В. А 
Рр. Е 5 
0 (2) = Е Уп | 2к1 |у кі — 
Е=1 
во 
Е У, № Ф (0, (7.90) 
мант 
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где {фь(Г)} — система ортонормированных функций (синусы и ко- 
синусы частот, кратных —- ); А — координаты (параметры), ха- 


рактеризующие непрерывный сигнал (і) (коэффициенты при ко- 
синусах и синусах); всю совокупность (вектор) этих параметров 
обозначим через А; В‹=2ЕсГ — база первичного сигнала. Среднее 
значение сигнала здесь и в дальнейшем считается нулевым. 

С учетом (7.20) принимаемое колебание (7.19) можно записать 
в виде 


2(#)= 5' (А, +0 (2). (7.21) 


Качество совместной оценки В, параметров (координат) А, со- 
ответственно качество оценки сообщения 6*(Ё) обычно проверяет- 
ся на выполнение условий совместной состоятельности, несмещен- 
ности и эффективности [29]. 

Совместные максимально правдоподобные оценки координат 
сообщения (они же определяют и наиболее вероятное переданное 
сообщение при условии равновероятности всех реализаций) опре- 
деляются из условия 


22— (7) =0 или —2— (1п0(2/)) = 0, 6=1,2,3,..., В, (7.22) 
А № | 


где о (2/А) — функция правдоподобия, которая при флуктуацион- 
ном шуме и известной форме сигнала 5 (А, Г) определяется фор- 
мулой 


| Т 
о (2/А) = К ехр ас [Р (2) —5' (А, Р) а) : (7.23) 
0 


Отметим, что при некоторых не очень ограничительных пред- 
положениях о случайном процессе 2(1) решение системы уравне- 
ний правдоподобия (7.22) однозначно и приводит к состоятельным, 
асимитотически (при Т--оо или при ограниченном 7, но при доста- 
точно большом отношении сигнал/шум) несмещенным и совместно 
эффективным оценкам, совместное распределение которых асимп- 
тотически нормальное со средними, равными оцениваемым пара- 
метрам [29]. Иными словами, максимально правдоподобия оценка 
сообщения (7.20) может быть представлена в виде 


в, В, в, 
0* (2) = 5. „ Фе (Е) = У (А-АА) Фь (2) =2(09 + у А ЛФ, (0), (7.24) 
заў Е] — не 


хде ААһ — асимптотически нормально распределенные величины с 
нулевыми средними значениями. Процесс 
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В, В. 

(= 0100—00) = Ул = У АА п РЕ (2—1) + 
К==| =] 
ФАЛА у соѕ и кі ). | (7.25) 


можно интерпретировать как помеху (шум) на выходе приемника 
(детектора). Совместная эффективность оценок обеспечивает ми- 
нимально возможное, при заданном способе модуляции (преобра- 
зование сообщения Ь(#) в канальный сигнал 545 (2), 1), значение 
дисперсии (средней мощности) процесса Е(1) или потенциальную 
помехоустойчивость системы связи. Шри этом обеспечивается и 
максимально возможная верность передачи по среднеквадратичес- 
кому критерию (см. параграф 4.4). 

С учетом (7.23) можно найти величины А,, соответствующие 
максимально правдоподобным оценкам при флуктуационном шуме 
в канале из условия минимума функционала: 


1 
а = 1 [2(7) —5' (А, БР аі. (7.96) 
0 


Таким образом, решение оптимального приемника 6*(1) = {2()] 
соответствует, как и при передаче дискретных сообщений, тому из 
возможных сигналов 540 (2), |, который меньше других отличается 

в среднеквадратичном смысле (по метрике Гильберта или Евкли- 
да) от реализации сигнал + шум на входе приемника. При отсут- 
ствии помех {2(#) = 545/2), |} такой приемник не дает искажений 
(2—0). 

Уравнения правдоподобия (7.22) можно написать в виде 

да 


Т 
Ги д 77“ ЕЗ Е. 
= =-2 | #()—5'@, 01-7 (8 0, 0) = 0, 6=1,2,3,..,В.. (7.27) 


Теперь допустим, что под действием слабой помехи (і) коле- 
бание 2(ї) получит малое приращение 


А Аг() = и (2). ` (7.98) 


Тогда координаты сообщения на выходе приемника (детектора) 
получат приращения ЛА. Этим приращениям координат соответ- 
ствует приращение канального сигнала Л5' (ЛА, і), определяемое от- 
ношением | 

Вс 
А5’ (АХ, В = у 9.9 АА, (7.29) 


=— 
—- 


где через ЛА обозначена совокупность (вектор) координат прира- 
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щения. Средний квадрат отклонения между колебанием 2(Ё)-- 
+А2(Е) и сигналом 5" (А, #) +45” (АА, 2) 


= | [209 А 2 (2) — 5 (А, 2) —А 5 (АХ, Раг. (7.30) 


Для оптимального приемника должны Уловлетвораса та урав- 
нения ара 


28—60 з' (9, 0125 2 Е ра (АХ, Ж 


х ту ЕЕ Я (7.31) 
С учетом (7.27), (7.28) и (7.29) вместо (7.31) можно написать 
В 


Т с д 
| д ВИ. = и 8% ЕТ 
т 05000044 Ам) э (0 0х 


р, | 
х (06 8} 4 (7.39) 


Рассматриваемые нами методы преобразования сообщения в 
сигнал (модуляции) таковы, что функции = {5' (А, і)} с неоди- 
наковыми индексами і взаимоортогональны на таре 0— Т, 
Следовательно, правая часть в (7.32) равна АА {5' (А, /}Р и для 


малых приращений координат сообщения на Е оптимального 
приемника следует о 


ат | {$ (Ӯ, ра ‚ (7.33) 


т {3' (А, 0} | 


Строго говоря, полученные соотношения справедливы, когда: 

и( =А2(1) =42(1; А$’(^, Р) а (А, 1; Ам ма\,, (7.34) 
т. е. тем в большей степени, чем меньше помеха в канале по орав- 
нению с полезным сигналом. 

Из (7.33) следует, что величины Ал», т. е. координаты эквива- · 
лентного шума (7.25), на выходе оптимального приемника распре- 


делены нормально [из- -за нормального распределения помехи (2) 
с нулевым средним значением и дисперсией 


С, (7.35) 
Е 2 
з е (А, о 


дАь 
10—386 _ 289. 


причем слагаемые АЛк с различными индексами А 
и независимы [вследствие ортогональности функций 5 {5' (А, 2) } 
к 


с различными индексами 2]. 
Поскольку при любых видах модуляции 


ев 5268 а] 


то коэффициенты при синусах и косинусах одинахового аргумента 
в ряде (7.25) характеризуются одинаковой дисперсией 


з 0, | = = 02,. | (7.36) 


При указанных выше условиях ряд (7.25) определяет стацио- 
нарный нормальный шум со средней мощностью на частоте |= к/Т, 
равной: 


{== 208, = 20... (7-99) 


Поскольку смежные спектральные компоненты ряда Фурье сдви- 
нуты по частоте на А/=1/Т, то энергетический спектр эквивалент- 
ного шума на выходе приемника с учетом (7.35) и (7.37) 


С (о) ых === мы == а. А (7.38) 
= {$ (600), оз 
Е 


Отношение средних мощностей сигнал/шум на выходе прием- 
ника (детектора) 


Р, Фа (2) 62 (1) 
—- = ——— =, 7.39) 
| Ри Е: Ес Ё? (#) 
{ С (®)вых 4 
0 


Как бы ни выбирались разумная количественная мера верно- 
сти передачи непрерывных сообщений, она является возрастаю- 
щей функцией от отношения сигнал/шум на выходе приемника. 

Это обстоятельство позволяет при количественной оценке вер- 


р 
ности пользоваться отношением =) вых. Однако верность зави- 
Е ш 
сит не только от этого отношения, но и от ряда других факторов, 


в частности, от характера распределений сигнала и помехи, от 
назначения и способа регистрации принятого сообщения и т. д. 
Поэтому количественная мера верности не определяется однознач- 


Р 

но одним лишь отношением ты вых без учета других факторов. 
ЦІ 

Отношение (7.39) можно выразить через пик-фактор первич- 


ного сигнала 
т Вх 


У № (1 


В дальнейшем непрерывные сигналы 65({) считаются нормиро- 
ванными так, что |6(#)|тох=1. Поэтому можно написать 


Р, вых = (1) <: -. 


м ИЕ и: Ее. (7.40) 


Ри Па Ривых Р, 
пз | 6 (о) 41 


Качество непрерывных систем связи часто оценивают коэффи- 
циентом 5, называемым выигрышем системы модуляции (в от- 
ношении сигнал/шум) и определяемым соотношением 


е) Г) е 
Ре 


где Раф вх — отношение средних мощностей сигнала и шума на 
ш 
входе приемника. Выигрыш & зависит, в частности, от применяемых 
в данной системе методов модуляции и демодуляции (детектирова- 
ния) и является мерой помехоустойчивости системы. Однако выиг- 
рыш & иногда оказывается необъективной мерой, Так, если срав- 
нить две системы, в которых передается одно и то же сообщение 
Ь(1), но в первой системе оно преобразуется в канальный сигнал 
$1 (Е), а во второй — в сигнал $,(1), то может оказаться, что при 
одинаковой мощности Ревх ИНО $1 (Е) и ѕ, (1) занимают неоди- · 
наковые полосы частот Ё; и Ёз соответственно. 
Пусть для определенности Ёг> Ё; и в канале к полезным сигна- 
лам добавляется «белый шум» со. спектральной плотностью бъ. 
0 Р Р, 
Тогда для первой системы(22-) = Х,а для второй 6 = 
вх, | Сш Р; Ри вх, 2 


Если обе эти системы обеспечивают одинаковую 


229 Ре ВХ Р. вх 
СЕ, ^ СЕ, . 
верность передачи сообщения, т. е.( Ре = ( К: ‚то выигрыша 
ш /вых, 1 Ра вых, 2 
для второй системы &. окажется больше, чем выигрыш &. для пер- 
вой, хотя естественно считать, что обе эти системы имеют одина- 
ковую помехоустойчивость. В силу сказанного при флуктуацион- 
ном шуме более объективным оказывается сравнение систем не 
при одинаковых значениях `мощности помехи Р, вх, а при одина- 
ковых значениях ее спектральной плотности Сш. 
_ Умножим знаменатель (7.41) на полосу частот Ёк, занимаемую 
канальным сигналом (полоса пропускания входных цепей прием- 
ника). Чтобы полученная таким образом мера выигрыша оста- 
валась безразмерной величиной, умножим числитель (7.41) на 
полосу частот Ё,, занимаемую сообщением 0(1). После этого по- 


10* 29% 


лучим показатель 5”, который называется обобщенным выигрышем: 


Р, 
57 б: Е 
оа гш м. (7.42) 
с к 
аа) А 
Риш [вх 


Заметим, что как выигрыш &, так и обобщенный выигрыш 5” 
могут оказаться для некоторых систем меньше единицы (как уви- 
дим в дальнейшем), т, е., по существу, система дает не «выигрыш», 
и «проигрыш». 

При известной форме сигнала с учетом (7.38), (7.40) имеем 
при слабом «белом» шуме следующие выражения, определяющие 
предельные значения выигрыша и обобщенного выигрыша: 


Е ае Зы ОР (7.43) 


Р 1 
П? Р. ьх а; 


0 ГДР р 
а 60.93 


о выч» (7.44) 


А 1 
П? Ре т м 


Е 2 

0) 03 
Распространенные системы модуляции непрерывных сообщений 
делят на прямые, в которых модулированный сигнал 540(#), | 
в момент времени ѓ зависит только от значений модулирующей 
функции в этот же момент времени, и непрямые, в которых это 
условие не выполняется. Из непрямых систем в технике связи на- 


ходят применение интегральные системы модуляции (ЧМ), в ко- 
торых 


$6 =’ [к (5 (0) а, || = ксоѕ Ө, $ Ге. (0 ТА = 
— кт в, 5[ к }6 (2) й, 1 | (7.45) 


где км — крутизна модуляционной характеристики. 
При прямых системах модуляции с учетом (7.20) 


0000, = [55660,52 | = 
Е & (5' (6 00| 02 (8). 


; - дз’ (#)\ 
Обычно всегда частотный спектр функции и лежит зна- 


чительно выше удвоенной верхней частоты спектра первичного 
“сигнала 5(1) {функции ФВ, (#)]. Но тогда в силу ортогональности 
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= 


функций с неперекрывающимися спектрами среднее значение их 
произведения равно произведению средних значений. Поэтому, учи- 
тывая, что {фь({)} образуют ортонормированную систему функций, 
имеем 


Боо [|е оо, ое = 
2, Е (8 (6 (0), у < | (7.46) 


Поскольку эта величина от частоты не зависит, то для прямых 
систем модуляции энергетический спектр шума на выходе опти- 
мального приемника равномерен и определяется формулой 


Ош 
а («)ьых == —— (7.47) 


|550 


и можно написать: ь 


= 


|0 00| 


Е ада > (7.48) 
Е. уа 
Е) 
== а ае а . (7.49) 
Вводя обозначение 
3 
(0) = || 54 =У № | фк (2) 4 (7.50) 


= 
у д 3 2 1 
и учитывая, что | Ея {у (2) } | = | |9 (2) 4 = Е . 


имеем при интегральной модуляции 


[600,0 = И 5% т 


дъь 


| 


1 д , 3 
АЗ ЕЗ0 
(7.51) 

где Е {5' (м (2), ву от частоты не зависит. 


Энергетический спектр шума на выходе оптимального прием- 
ника при интегральной модуляции согласно (7.38) и (7.51) 


С (®)вых = т 
ЕД 


т.е. возрастает пропорционально квадрату частоты. 


+ 


(7.59) 
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Выигрыш и обобщенный выигрыш при интегральной системе 
модуляции и оптимальном приеме: 


Е а" ЕЕ. 
96, о Зв [ооо 
ід сар Ена о’ 9 Б 
| ие П? Ре вх (2 п)? ЕЗ 
ПР, вх (2 п) | а) 
О 


Г.а 2 
3 = {$' (у (Ӯ), 2) =. 
5’ = к. ° (7.54) 
П? Ре вх (2л)? Е? 


Контрольные вопросы · 


1. Почему прием непрерывных сообщений можно свести к совместной обенке 
многих параметров? 

2. Каковы свойства совместных максимально правдоподобных оценок парамет- 
ров сигнала известной формы на фоне флуктуационного шума? 

3. Как можно записать ортогональное разложение первичного сигнала на пе- 
редаче 6(1), приеме 65’(1) и помеху на выходе приемника &а(Г) и каковы ве- 
рюятностные характеристикн последней при «белом» шуме в канале и из- 
вестной точно форме сигнала? 

4. Какой формулой определяется энергетический спектр шума на выходе опти- 
мального приемника для прямых и интегральных систем модуляции? 

5. Как определяются характеристики помехоустойчивости (качества) о 
ных систем, названные выигрышем & и обобщенным выигрышем д’? 


7.8. ПОТЕНЦИАЛЬНАЯ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ — 
ПРИ РАЗЛИЧНЫХ ВИДАХ МОДУЛЯЦИИ НЕСУЩЕЙ ы 
НЕПРЕРЫВНЫМИ СООБЩЕНИЯМИ 


Найдем показатели & и &’ при оптимальном приеме непрерыв- 
ных сообщений на фоне слабых шумов для систем связи с наибо- 
лее распространенными видами модуляции. 

Сначала рассмотрим системы с одноступенчатой прямой и ин- 
тегральной модуляциями, а затем и системы с многоступенчатой 


модуляцией. Везде будем считать, что модулирующая функция 


Ь(1) нормирована и не содержит постоянной составляющей. 
При амплитудной модуляции гармонической несущей запишем 
сигнал в месте приема в виде 


5' [6 (2), А = к [1 -- тб (В со5 (во #-- Фо), _ (7.55) 


где ко, оо, фо — известные значения амплитуды, частоты и на- 
чальной фазы сигнала. 
Находим: 


9.457 [Ь (0), Я) кутсо): 2 {$ 60, 0) 2504 
п в) |5 {5'{6 (0, 8} = 
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. (7.56) 


Р 


Средняя мощность входного сигнала с учетом медленности 
изменения модулирующей функции 02(#) по сравнению с 9030 
определяется соотношением 


Р. = 4 (В = к 05[1 4 т 0 (2)]? соѕ? (офа) = 


0 (0) = т. -- | 7150) 


С учетом ба (7:48) и (7.49) и того, что при амплитудной мо- 
дуляции гармонической несущей Р-„=2Ёе, можно написать следую- 
щие выражения для выигрыша и обобщенного выигрыша при АМ 
и оптимальном приеме: 


бам. тет тт’ о (8 
, т? 
блм — а па" и 


Предельное значение выигрыша при АМ равно 1 и достигается 
тогда, когда т=| и П?=1. Практически всегда т< 1, а пик-фактор 
сообщения П?>1, поэтому &Ам<1, ир,м <1, другими словами, 


система АМ дает не «выигрыш», а «проигрыш». Так, например, при 
передаче речевого сигнала можно считать 1 23. При т=0,8 имеем 
6 = (),068; о = 0,034. 

Малые значения выигрыша е и 6’ для системы АМ связаны 
с тем,.что только часть мощности входного сигнала (заключенная 
в боковых полосах) содержит в себе полезную информацию, 
т. е. может создать полезный сигнал на выходе детектора. Поэтому 
устранение несущей в сигнале АМ (переход к БАМ) может под- 
нять эффективность системы модуляции. 

На самом, деле, сигнал в системе БАМ в месте приема можно 
записать в виде 


5' [2 (2), 1 = кИ, то (2) соѕ (в Ё-- Фо). (7.60) 
_ Средняя мощность этого сигнала 
у у аа к? — к? 2 т? , ` 
Ре вх == [8 (0 (2), Р= Ы аа (7.61) 


Величина же 5 (у, здесь определяется так же, как при 
обычной АМ, ф-лой * (1.56); С учетом этих соотношений имеем: 
бвдм 2 2; Р, = 1, . (7.62) 


т.е. выигрыш не зависит ни от глубины модуляции, ни ют пик-фак- 

тора сообщения. Нетрудно показать, что при отсутствии несущей 
и передаче лишь одной боковой’ (система ОБП) 

бовп = бовп = 1. (7.63) 
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Вследствие линейной зависимости между канальным сигналом 
542 (1) и сообщением 65(+) при АМ, БАМ и ОБП полученные выше 
соотношения остаются справедливыми как при слабых, так и при 
сильных помехах. 

Рассмотрим теперь фазовую модуляцию гармонической несу- 
щей. Это тоже прямая система “модуляции. Записав принимаемый 


сигнал в виде 
$' [6 (#) = к Оо соѕ [6 1АФЬ (+ Ф|,. 7.64) 


где Аф — девиация фазы, и приводя такие же, как и при АМ, вы- 
числения, получим: 


46 [0 (2) 1) = —кО, А фіп[оо2 Л фр (+ Фо, 


Ра 5' (6 (2), о} = -- к (РАФ. (7.65) 


Мощность принимаемого сигнала в рассматриваемом случае 
пропорциональна квадрату амплитуды: 


== = (7. (7.66) 


Поэтому согласно (7.48) и (7.49) 


Е Р Вам 
ьи = 2—9. | (7.67) 


Взм =АФ — индекс фазовой модуляции, 


2; юда (7.68) 
РМа апера 


Как видим, при ФМ обобщенный выигрыш зависит от индекса 
фазовой модуляции и пик-фактора сообщения. Так как первый 
может быть существенно больше второго, то обобщенный выигрыш 
(не говоря уже о выигрыше, который зависит еще от ЁРк/Рс‹>1) мо- 
жет быть значительно больше единицы. Рост индекса модуляции 
ведет к расширению занимаемой сигналом полосы частот. Подчерк- 
нем, что ф-лы (7.67) и (7.68) верны для слабых помех и неприме- 
нимы при больших помехах, так как, в отличие от АМ, сигнал ФМ 
(7.64) нелинейно зависит от сообщения 6(#). Говорят, что ФМ, 
а также ЧМ являются нелинейными видами модуляции. 

Переходим к рассмотрению соотношений при частотной моду- 
ляции гармонической несущей. Представим ЧМ колебание в месте 
приема в виде 


5' [9 (1), = ко соз[в#+Аву(9--ФЬ = (7.69) 
где Ло=2лД] — девиация частоты (рад/с), (1) =[ 5 (#) 41. 
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Мощность шума на входе приемника определяется Ф-лой 
(7.66), а 


5—6 т (2), м ч 


|268 0, 8} = Тео" 
Воспользовавшись ф-лами (7.54) и (7.55), получаем: 
_ ЗАРЕ» _ Зам 7.70 
&чм т ЕЗ б П? Ес = ( Р ) 
‚ _ЗВом ЗЕ 
= 24ка Е. 
мм тр (7.71) 
где Вим = А ж индекс частотной модуляции. 
Ес 5 


Таким образом, в условиях слабых помех выигрыш (как и 
обобщенный выигрыш) при ЧМ может быть значительно больше 
единицы, если девиация частоты при заданной полосе частот мо- 
дулирующего сигнала Ё, достаточно велика. 

С увеличением девиации частоты увеличивается ширина полосы 
частот, занимаемой .канальным сигналом. Следовательно, увели- 
чить выигрыш при ЧМ можно (как и при ФМ) только за счет 
расширения спектра модулированного колебания. 

При сильных помехах ф-лы (7.70) и (7.71) несправедливы, так 
как ЧМ, как и ФМ, — нелинейный вид модуляции с ярко выра- 
женным пороговым эффектом, о котором речь пойдет ниже. 

Можно показать, что реальные приемники АМ, ЧМ и ФМ, обес- 
печивающие при отсутствии помехи неискаженный прием сообще- 
ний, имеют при слабых помехах!) такую же помехоустойчивость 
(то же значение & и р), как при оптимальном приеме сигналов 
известной формы {сравните, например, ф-лы (3.121) и (7.58), опре- 
деляющие Ам]. 

Отметим, что верность связи при широкополосной угловой мо- 
дуляции при обычных методах приема резко ухудшается в каналах 
с селективными замираниями (обусловленными, например, много- 
лучевым распространением радиоволн). Ясно, что эффект селек- 
тивности замираний, приводящий к сильным изменениям мгновен- 
ной фазы или частоты колебаний, сказывается тем сильнее, чем 
широкополоснее сигнал Ҷт. е. чем больше индекс модуляции). В це- 
лях экономии полосы частот и для того чтобы избежать указанных 
выше искажений сигнала, угловая модуляция, как правило, не 
используется, когда приходится принимать во внимание селектив- 
ность канала. Большое распространение для таких каналов полу- 


1) Когда можно считать, что приращения сообщения на выходе приемника 
линейно зависят от приращения сигнала на его входе. · 
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чили системы с амплитудной модуляцией и, главным образом, си- 
стемы ОБП. 

Рассмотрим теперь два вида импульсной модуляции: по ампли- 
туде (АИМ) и фазе (ФИМ). АИМ и ФИМ относятся к системам 
прямой модуляции. На интервале Т!) (длительность сообщения) 
немодулированная импульсная: последсвательность (несущая, рис. 
2.3а) может быть записана в виде 

гт, 
= У Р—кТ,), (7.79) 
е | 
РТ. | 


где Ти= 1/Ри=< 1/2 с — период следования импульсов. 

Функция Ё(Е) определяет форму рады В простейшем слу- 
чае иммульсов У а формы 
КТ — к Ока (7.73) 
0, < Е—кТ, < 0, 


ти — длительность импульса, а ћ — его высота. 
Сигналы при АИМ в месте приема (рис. 2.38) запишем в виде 


А = 


| $ [2 (2), 1] = кь()Р (2). . _ (7.74) 
Средняя мощность этого сигнала 
Р. = ВОО ВВ = ОРФО, (7.75) 
А . 
Е лаа 8. 
08 00. 0] = е0, ЗД 
Согласню ф-лам (7.48) и (7. р имеем для системы АИМ: 


Ек 2, 


== д> еа =. 7.77 
8 лим Ре ти > > 1; 8 лим ( 1 ) 


Прием сигналов АИМ реальными амплитудными детекторами 
обеспечивает при слабых помехах примерно те же показатели # 
и р”. Вследствие линейной зависимости модулирующего и каналь- 
ного сигналов пороговый эффект в системе АИМ выражен очень 
слабо. 

Сигналы при ФИМ можно написать в виде 

ть 
$ (В = Ур Е (2), (7.78) 
и, 
где ВЕТ Ао (ВТА) определяет временнбе положение мо- 
дулируемого импульса; ЛіљахЁ (Ти) определяет мгновенное значе- 


+) Который считается кратным 2Ти. 
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ние временного сдвига, зависящее от модулирующего сообщения 
для дискретного момента времени АТи; Лѓһах — максимальное от- 
клонение импульсов, соответствующее максимальным значениям 
сообщения В (№) тах==1. 

Поскольку при одноканальной передаче сигнал (7.78) на ин- 
тервале Ги существует только в пределах ограниченной длитель- 
НОСТИ Ти, ТО его средняя мощность 


т4/2 
Р, к = (5 (ВВ = ка — | Р) й. (7.79) 
“ и/2 ` 


Определим функцию 5 {5'(2)}. Имеем 


Т/Т, 


_9 уеруу 98 (010 д, дЕ (22) 
от Ала; Ё У и. (7.80) 
6=—Т/°Т, 
Учитывая, что при им |" Б ‚т. е. не зависит от К, 
А 


число импульсов на интервале Т равно Т/Т, и они не перекрыва- 
ются во времени, можно написать 


4 


ола Ке = | 2а. (зві) 


Ти 


—— 


Согласно ф-лам (7.48) и (7.49) получаем для выигрыша и обоб- 
щенного выигрыша при ФИМ: 


Е а е ск Гая 


т П? Кф Ти 
= ./2 
Е? (ғ) а 
где Кф= е — коэффициент, определяемый форму- 
дЕ(2) \? 
ұ? | а. а 
—Тн/2 


` лой импульса. Е 
Для обычно используемых импульсов плавной формы, для ко- 
| 


‚ торых Ек^ — , Ках 0,1. Очевидно, что Аи, < —ї = и 
Р чес Кә о. вар ОЕ, АЕ, 


е9) 
Ба ОЛУРА 
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Следовательно, имеем для. предельных значений выигрыша и 

обобщенного выигрыша при ФИМ: 
0,6/ Е, , 0,67, 
2 ум Е 2 нм А 220-6 / (7.83) 

Реальные приемники сигналов ФИМ, в которых чаще всего зна- 
чения сообщения устанавливаются в соответствии с тем моментом, 
когда огибающая принимаемого колебания (сигнал + шум) пере- 
секает некоторый пороговый -уровень (пороговый способ регистра- 
ции), обеспечивают при слабых помехах такой же результат. 

За счет расширения занимаемой полосы частот Ё, над’ мини- 
мально необходимой Ре обобщенный выигрыш (а тем более просто 
выигрыш) при ФИМ может значительно превышать единицу. При-` 
малых значениях сигнал/шум ф-лы (7.83) несправедливы, ибо си- 
стема ФИМ относится к системам с резко выраженным порогом 
помехоустойчивости. 

Существуют системы связи, в которых канальный сигнал $(Ё} 
образуется посредством нескольких последовательных этапов моду- 
ляции. Чаще всего сначала первичным сигналом 2 (і) модулируется 
то или иное вспомогательное колебание, называемое поднесущим, 
затем модулированным поднесущим колебанием, в свою очередь, 
модулируется другое вспомогательное колебание, полученным ко- 
лебанием модулируется третье поднесущее колебание и т.д. Нако- 
нец, последним из модулированных поднесущих колебаний модули- 
руется еще одно колебание, называемое несущим. 

Такие системы применяются, например, в системах импульсной 
радиосвязи и при уплотнении каналов связи (см. гл. 8). 

Как поднесущие и несущие колебания, так и виды модуляции 
на каждом этапе модуляции могут быть различными, поэтому можно 
указать большое число различных систем с многоступенчатой мо- 
дуляцией. На практике, как правило, получили распространение 
лишь системы с двойной модуляцией, т. е. такие, в которых исполь- 
зуется только одна промежуточная ступень модуляции, а затем 
модулируется несущее колебание. Поэтому в дальнейшем ограни- 
чимся рассмотрением лишь двойной модуляции. 

Заметим, что в радиосвязи применяется и другая разновидность 
систем с двойной модуляцией, в которых одна несущая оказы- 
вается промодулированной по двум параметрам, например по ам- 
плитуде и частоте. Такая двойная модуляция одним сообщением 
может при наличии помех в канале повысить верность связи и 
может также использоваться как средство уплотнения канала 
двумя независимыми сообщениями (см. гл. 8) *). 

Используя гармоническое поднесущее колебание, частота ко- 
торого орн достаточно стабильна, можно снизить требование к ста- 
бильности частоты 653 несущего колебания. Особенно выгодными - 


1) В дальнейшем, однако, мы имеем в виду лишь наиболее широко рас- 
пространенные системы с поднесущими. 


300 


являются системы с двойной модуляцией в каналах с селективны- 
ми замираниями, в которых вторичная угловая модуляция недо- 
пустима, а первичная желательна. 

Система с двукратной модуляцией обозначается, например, 
так: ЧМ-АМ, ФМ-АМ ит. п. В приведенном обозначении сначала 
указан вид модуляции поднесущего колебания, а на втором мес- 
те — вид модуляции несущей, Этот способ обозначения исполь- 
зуеётся и для других систем двойной модуляции. 

Практическое распространение получили наиболее целесообраз- 
ные сочетания двойной модуляции, среди них: ОБП-АМ, ФМ-АМ, 
ЧМ-АМ, ОБП-ОБП, ЧМ-ОБП, ОБП-БАМ, ОБП-ЧМ, ЧМ-ЧМ, 
АИМ-АМ, ФИМ-АМ и др. 

[Предельный выигрыш и обобщенный выигрыш системы с двой- 
ной модуляцией в общем елучае может быть, в принципе, определен, 
как и при простой модуляции, по ф-лам (7.53), (7.54). 

Однако для систем, в которых вторая ступень является не пря- 
мым видом модуляции (например, ЧМ-ЧМ, АМ-ЧМ, используемых 
на укв, например, в радиорелейных линиях), определение выигры- 
ша, как правило, связано с большими вычислительными труднос- 
тями при нахождении мощности `шума на выходе приемника. Го- 
раздо проще обстоит дело для систем, у которых на второй ступени 
применяется какой-нибудь из прямых видов модуляции. При этом 
условии для нахождения обобщенного выигрыша системы в целом 
достаточно знать обобщенные выигрыши отдельных ступеней мо- 
дуляции. р 

В самом деле, при прямой второй ступени модуляции и флук- 
туационном шуме в канале после детектирования сигнала по-преж- 
нему остается помеха типа «белый шум» (т. е. с равномерным 
спектром); как это следует из (7.47). Следовательно, на входе 
детектора первой ступени модуляции выполняются условия, для 
которых получены результаты параграфа 7.2 и как для первой, так 
и для второй ступеней модуляции обобщенный выигрыш может 
быть определен отдельно. Пусть 2. — обобщенный выигрыш, полу- 


чаемый при детектировании модулированного несущего колебания; 


4 


0н — обобщенный выигрыш при последующем детектировании 

поднесущего ‚колебания. Тогда, очевидно, общий выигрыш &” рас- 

сматриваемой системы с двойной модуляцией находится как произ- 
ведение: 

| = в. 5. (7.84) 

Следует заметить,. что если в выражения для р, и р’, входят 

пик-факторы соответствующих входных сигналов, то для в, бе- 


рется пик-фактор исходного модулирующего сигнала 6(1), а для 
8, следует брать пик-фактор промежуточного сигнала, получен- 

ного после первой степени модуляции. 
Этот пик-фактор Пнн= У Риик/Р‹ равен У2 при фазовой и час- 
тотной модуляциях поднесущей (пик-фактор квазисинусоидального 
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колебания), равен 2(1-т)/У 2+ т? при амплитудной модуляции, 
равен примерно пик-фактору первичного модулирующего сигнала 
П при однополосной модуляции и У2П — при балансной моду- 
ляции поднесущей. 

С учетом сказанного напишем, например, выражение для об- 
общенного выигрыша системы ЧМ-АМ, воспользовавшись уже 
найденными выше формулами для обобщенных выигрышей систем 

< АМ и ЧМ, 
С 


(2-4 т?) ЗЕ? - т? а 
с 2 П? (+7) 


8чм-дм = 8нё&пн — 


Аналогично можно найти обобщенный выигрыш и для других 
систем с двойной модуляцией, у которых на второй ступени пря- 
мая модуляция (табл. 7.1). 


ТАБЛИЦА 7. 1 


Снстема мо- Система мо- 


‚ дуляции Обобщенный вынгрыш ду ляции Обобщенный выигрыш 
2 | / 2 
ОБП-АМ —_— ФИМ-АМ к Ч 
2 -- т? П? ХЕ, 
т? Р? Е? 
ФМ-АМ ОБП-ФМ о. 
41? (Г - т?) АП? (1-4 т) Р? 41? Е? 
Эт? Е? т? Е? Ио тз 
ЧМ-АМ. а АЗЫ КААС. 
4П? (1 - т?) Е? 8 (П? 4- т?) Е? (1 4- т) 
, Е? 
к 
ОБП-ОБП 1 БАМ-ФМ 
| 8 П? Е? 
Е С А т? 
ФМ-ОБП = ИМ- 5 
Е 4 П? Е? г. П? + т? 
3 Е? Ек/Ес 
ЧМ-ОБП ———— КИМА ОИЕ евон С 
`4 П? Е? Е, П? 2 ш (ЗОЕ,) 


Заметим, что ф-ла (7.84) легко обобщается для случая, когда 
число ступеней модуляции больше двух, если только на всех сту- 
пенях после первой использованы прямые виды модуляции. 
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Остановимся теперь на оценке помехоустойчивости смешанных · 
систем связи, в которых непрерывные сообщения путем дискрети- 
зации по времени и уровню превращаются в дискретное и затем 
передаются дискретными методами. 

Достоинством систем с дискретизацией следует считать высокую 
помехоустойчивость, удобство обработки информации в цифровой 
форме, возможность применения различных кодов для согласова- 
ния сигнала с каналом, возможность создания универсальных (ин- 
тегральных) систем передачи произвольной информации в циф- 
ровой формеи т. п. | е9 еа 

Наибольшее распространение получили две системы с дискре- 
тизацией непрерывного сообщения: система с кодово-импульсной 
модуляцией (КИМ) и система с дельта-модуляцией. 

В системах КИМ отдельные отсчеты непрерывного сигнала 6 (і) 
после дискретизации (стробирования) во времени (с шагом 
В. А. Котельникова Лї= 1/2 Р.) и по уровню (с шагом Аб) кодируют- 
ся, как правило, двоичным равномерным блочным кодом (рис. 7.16), 
Дискретизация по уровням сводится к передаче по каналу вместо 
действительного уровня (і) «ближайшего» дискретного б ль (ЕДЇ) 


Рис. 7.1. Иллюстрация принципа передачи непрерывного 
сообщения посредством КИМ: 

а) реализация непрерывного сигнала и его приближе- 
ние дискретными отсчетами; 6б) двоичные кодовые по- 
следовательности при КИМ | 


(рис. 7.1). Если число разрядов (импульсов) в кодовой комбинации 

равно п, а число уровней квантования К, то должно выполняться 
очевидное условие | 

870 | (7.86) 

Обычно выбирают К равным целой степени от 2. Передавая 

кодовые комбинации любым из известных способов по линии свя- 
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зи, в месте приема по ним восстанавливают дискретные уровни . 
сигнала 6,, (АЛі), а затем, пропуская последние через ФНЧ с по- 
лосой Ёе, получают (с определенной погрешностью) непрерывный 
сигнал 6 (1). 9-4 
Если даже передаваемая при КИМ последовательность кодо- 
вых символов принимается без ошибок (при большом превышении 
мета в регенерированном в месте приема сигнале` 
рь (1) =6 (2) имеется погрешность, обусловленная округлением · 


(квантованием) непрерывного сигнала на передаче, называемая 
шумом квантования. Шум квантования 


г (1) = 0 (2) — РА (2). (7.87) 
Если шаг квантования равен ЛЬ, то ясно, что шум квантования 

(в отсчетных точках) лежит в пределах | 
— АЛ 6/2 < е <А 0/2. (7.88) 
Полагая случайную величину Е равномерно распределенной 
на интервале ЛЬ, имеем для средней мощности шума квантования 


Аь 
2 
1 (А 6): . 
= 2 г 
9 А т. (7.89) 


Если сигнал 6(1) нормирован в пределах от —1 до +1, то, 
естественно, 


АЬК = 2. (7.90) 


При примитивном кодировании К=2/Л6=9”" (п — разрядность 
кода) вместо (7.89) можем написать 


] 


кеа ааа 7.91 
ШК 3.921 ( ) 
Отношение мощностей сигнала и шума квантования на выходе 
приемника 
Р .9?п - 
| е Е МЕБ (7.99) 
Рык /вых ПЛ? Рык П? 


не зависит от отношения сигнал/шум на входе приемника. 
Отношение сигнал/шум на входе приемника, при котором мож- 

но в системе КИМ-АМ без ретрансляций пренебречь ошибками в. 

канале [см. (7.108) и (7.111)], равно: 


Е с ‚= 2101602 РЈ]. (7.93) 


Обобщенный выигрыш для системы КИМ-АМ 
Ьа а 7.94 
Фким-Ам— Е, П 2 11 (60п Ес) ' бе 
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Рост п (при неизменном интервале между отсчетами АЁ=1/2 Ес) 
приводит к сокращению длительности посылок ти и соответствую- 
щему расширению полосы частот сигнала Ё, ибо п=АНлзти= 
= Рк/2ЁРс. Учитывая это, можно написать 


т 
Р 

р араа 
КИМ-АМ — р, Пза п (30) ° 


В отличие от ранее рассмотренных систем < ФМ, ЧМ и ФИМ 
(см. табл. 7.1), обобщенный выигрыш при КИМ (также верность 
связи) растет с расширением занимаемой сигналом полосы частот 
по степенному закону, т. е. эта система значительно эффективнее 
использует полосу частот. ! 

Наряду с системой КИМ разработана ‘другая сравнимая 
с ней`по эффективности система < дельта-модуляцией. В этой 
системе сначала непрерывный сигнал 65(1) путем дискретиза- 
ции во времени (с шагом Аі) и по уровням (с ‘шагом 
(А5) превращается в  квактованный ступенчатый сигнал 
рл, (РАГ). Образование ступенчатой функции сводится к тому, что 


(7.95) 


0,5 (каё) 
ШДЫ ЗВ ее РОР БЫ 2 


Рис. 7.2. Иллюстрация принципа передачи непрерывно- 
го сообщения посредством дельта-модуляции: 

а) реализация непрерывного сигнала и его приближе- 
ние дискретной последовательностью; б) кодовая по- 
следовательность при дельта-модуляции 


если в данной дискретной точке АЛі разность (Лі) (2—1) Ай> 
>0, то квантованный сигнал получает приращение +АЬ, в против- 
ном случае он получает приращение — Ар (рис. 7.2а). 

Затем квантовый ‘сигнал подвергается двоичному дельта-коди- 
рованию (разновидность рекуррентного цепного кода), которое 
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заключается в том, что его положительному приращению +Аб со- 
поставляется символ «1», а отрицательному приращению -—Аб — 
символ «0» (рис. 7.26). 
Передав дискретную информацию по каналу любым из извест- 
ни способов, в месте приема квантованное значение сигнала 
0,.({) восстанавливается путем накопления (интегрирования) всех 
предшествующих данному отсчету уровней функций в, (КА). Не- 
прерывный сигнал 6”(#) получают фильтрацией Е р КҮ ас 
Ясно, что возникновение ошибок (при малых отношениях сиг- 
нал/помеха} при разрешении предшествующих отсчетов влияет на 
вероятность ошибки при анализе и последующих отсчетах, В этой · 
связи система с дельта-модуляцией (как и КИМ) практически при- 
меняется в каналах с достаточным превышением сигнал/помеха. 
Системы с КИМ и дельта-модуляцией относятся к пороговым 
системам, поскольку, если отношение сигнал/шум в канале ниже 
порогового уровня, при котором вероятность ошибочного приема 
символов еще ‘находится в допустимых границах, помехоустойчи- 
вость системы резко падает. 


Контрольные вопросы 


і. Чем объяснить увеличение выигрыша и обобщенного вынгрыша при БАМ 
и ОБП по сравнению с системой АМ? · | 

2. За счет чего в системах с угловой модуляцией гармонической несущей. не- . 
прерывным сообщением достигается рост выигрыша и обобщенного выигры- 
ша лю сравнению со случаем АМ? 

З. Какие системы связи называют, системами с многоступенчатой модуляцией 
и какие сочетания видов двойной модуляции нашли преимущественное при- 
мененне на практике? 

4. Как определяются выигрыш и обобщенный выигрыш систем с многоступен- 
чатой модуляцией при условии, что на всех ступенях после первой `исполь- 
зованы прямые виды модуляции? 

5. Как зависят отношение сигнал/шум на выходе приемника в системе КИМ 
(верность связи) и обобщенный выигрыш от занимаемой в канале полосы 
частот, если в непрерывном канале ошибками при передаче символов можно 
пренебречь? 

6. Как зависит обобщенный выигрыш в системе КИМ-АМ от занимаемой `сиг- 
налом полосы частот? 


7.4. ПОРОГОВЫЙ ЭФФЕКТ В ШИРОКОПОЛОСНЫХ 
СИСТЕМАХ 


о Полученные выше результаты для. потенциальной помехоустой- 
чивости непрерывных систем справедливы только в предлоложе- 
нии линейной зависимости между приращением сообщения на вы- 
ходе приемника и сигналами на его входе, что для любых си- 
стем модуляции имеет место при большом отношении сигнал/шум 
в канале. В этих условиях, как это уже подчеркивали выше, поме- 
хоустойчивость реальных приемников мало отличается ют потенци- 
альной. Однако при некотором пороговом отношении сигнал/поме- 
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ха на входе приемника. для систем «связи, занимающих широкую 
полосу частот и характеризующихся нелинейной зависимостью ме- 
жду канальным сигналом 5’(1) и сообщением 65(#), помеха: на вы- 
ходе приемника не может больше определяться приведенными со- 
отношениями, она резко возрастает и соответственно верность та- 
ких систем резко падает. 


Появление порогового эффекта для систем связи, в которых 
в результате кодирования и модуляции полоса частот Ё, сущест- 
венно превышает минимально необходимую Ё, (т. е. для которых 
база сигнала 2Е,Т очень велика), можно объяснить, например, 
так. 


С расширением занимаемой канальным сигналом полосы частот 
Е, налицо две тенденции — возрастание (при неизменной спект- 
ральной плотности мощности шума) суммарной мощности (дис- 
персии} помехи и ослабление корреляционных (вероятностных) 
связей между частотными компонентами помехи. Первое обстоя- 
тельство ведет к возрастанию эквивалентной помехи на выходе де- 
тектора, второе — к ее ослаблению, т. е. сказывается эффект «раз- 
несенного» приема по многим частотам (см. гл. 8), при слабой по- 
мехе в канале эффект «разнесения» преобладает (так как большин- 
ство из «частотных полосок» хорошо проходят по каналу} и мы 
наблюдаем увеличение выигрыша єс ростом полосы (ростом числа 
каналов разнесения). При сильной помехе в канале велика вероят- 
ность «плохого» прохождения большинства «частотных полосок» 
ситнала, вследствие чего качество связи резко падает. 

В существовании порогового эффекта для-реальных систем мо- 
дуляции и кодирования можно убедиться, сопоставив значения вы- 
игрыша дв} идеальной системы (пунктирные кривые на рис. 4.5), 
который линейно зависит от отношения сигнал/шум в канале 


Р 
| з) ‚ со значениями 8 Гав) › полученными в параграфе 7.3 
Ри /вх [дБ] 
для реальных систем модуляции и кодирования. Последние в обла- 


сти больших отношений 9) совершенно не зависят от отно- 
\ ш / ВХ 

‘шения сигнал/шум в канале и.имеют тем большие значения, чем 
больше величина Р. ‚ что иллюстрируется сплошными кривыми 
рис. 4.5. Если бы кривые рис. 4.5 для реальных и идеальных си- 
стем пересекались, то реальная система стала бы лучше идеаль- 
ной. Поскольку это невозможно, то кривые для реальных систем 
всегда 0 таолога рея ниже кривых для идеальных систем с тем 


же параметром Е . Но это означает, что, начиная с некоторого 
- с 


Р 
отношения [Е ‚ называемого пороговым, выигрыш реальных си- 
ш / вх 


Е “. 
стем с большим параметром го резко падает. Из рис. 4.5 также 
я 
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Е 
видно, что чем выше параметр А тем резче падает качество си- 
А 
стемы при наступлении порога помехоустойчивости. 


П С Ре 
Заниженное значение пороговой величины | — можно полу- 
ш / ВХ 


чить, если найти абсциссу точки пересечения сплошных и пунктир - 
ных кривых рис. 4.5, соответствующих одинаковым значениям па- 
- Е н І 
раметра Ка (коэффициенту частотной избыточности). 1 


с 
Получим уравнение 


ГД"). са 


Для системы ОБП (без частотной избыточности), когда 6 = 
= Құ==] соотношение (7.96) удовлетворяется для произвольных 
б Р = 
значений = ‚ Т.е. пороговый эффект отсутствует. Он также 
вх 


слабо выражен, если Кк и 5 близки к 1. Если же Ке>1.(&»1) 


а Р 
ур-ние (7.96) выполняется лишь для конкретных значений (>= - 
ш / ВХ 


Например, для системы ФМ с параметром Ке=50 при П?*=9 (мо- 
‚ дуляция речевым сигналом) следует соотношение 


Ре ЕЕ „50° 1 
зое (=), (5), нЕ) 90 
и результат 
Р 
1-22 2х 0,13. 7 
= М у Р ( 2: 


В реальных системах с угловой модуляцией при больших зна- 
чениях параметра Кр (индексов модуляции) пороговое значение 
Р 
= >>0,13. Чтобы его оценить, рассмотрим подробнее при- 
пі / ВХ 
чину возникновения порогового эффекта для некоторых систем. 
Для начала рассмотрим систему < ФМ. Для этой системы на 
рис. 7.3 изображены переменные векторы принимаемого сигнала 


$’ и помехи и. Помеха сдвигает мгновенную фазу принимаемого 


сигнала на некоторый угол, т. е. к полезной модуляции сообщением 
добавляется «шумовая фазовая модуляция». 

Пока огибающая помехи меньше амплитуды сигнала, угол 9 не 
может по абсолютной величине превысить л/2 (рис. 7.За). Это зна- 
чит, что если работать с индексом модуляции В „м =Аф» 1/2, то 
шумовой фон на выходе фазового детектора будет очень незначи- 
телен (даже если учесть возможные флуктуации вектора помехи 
в пределах ючерченного пунктиром на рис. 7.За круга). Ясно так: 
же, что в рассматриваемом случае выигрыш по отношению сиг- 
нал/помеха пропорционален Вам {как это и вытекает из ф-лы 


308 


< 


(7.67)]. Если огибающая помехи превышает амплитуду сигнала, 
угол шумовой модуляции 0 (< учетом возможных флуктуаций век- 
тора помехи в пределах очерченного на рис. 7.36 круга) может 
стать как угодно большим й 


сигнал на выходе детектора в 2 · д) с — 
слабой степени будет зависеть р 7, 
от полезного сообщения. Та- („7 У) Р, і" 
ким образом, пороговым бу- / Р, Д \ 
дет являться такое мини- | 2 | к 
мально возможное значение \ | 5-8 
амплитуды сигнала, которое 7 М р = Э 
лишь с малой` вероятностью · а У 
„—” 


превышается огибающей поме- 
хи (при амплитудах сигнала, Рис. 7.3. Сложение вектора ФМ сигнала 
равных или больше пороговых, и вектора шума: 
сохраняется линейная зависи- а) амплитуда помехи меньше амплиту- 
мость между отношением Ссиг- ДЫ сигнала, 6) амплитуда помехи пре- 
нал/помеха на выходе и входе ВЫШает амплитуду сигнала 
приемника). 
Если помеху считать флуктуационной, типа «белого» шума, то 
ее огибаюшая г имеет распределение Рэлея 
в (7) = -—- ехр(— Е, , : (7.99) 
с? 202 
где с2?= Ры ьх — средняя мощность помехи на входе приемника: 
Пороговое значение амплитуды сигнала (Љљор найдем из усло- 
вия, считая, что 


Р[> 0, = | оз (7) 47 =ехр в (7.100) 
2, \ 


— — 


— — — 


с 


пор ` 


была бы достаточно мала. Полагая Р 0,001, имеем 


02 06/920° 2 7. (7.101) 
Таким образом, пороговое отношение сигнал/помеха 
ве 
сЕ а ааа (7.102) 
Риш /вх пор .203 ч 


Формула (7.102) примерно определяет пороговое отношение 


( х Р, 
сигнал/помеха и для системы ЧМ. И для этой системы ! а) 
вых 


ш 
резко уменьшается, когда огибающая помехи превысит амплитуду 
сигнала, так как при этом мгновенная фаза приходящегося сигна- 
ла 2(1), а следовательно, и его мгновенная частота определяются, 
главным образом, помехой, а не полезным сигналом. 

Так как Рш вх = СшЁк, то при заданной спектральной плотности 
помехи Сш величина пороговой мощности сигнала зависит от ши- 
рины его спектра ЁРк, которая, в свою очередь, зависит от индекса · 


30% 


угловой модуляции В. Поскольку при больших индексах Рк=2 РВ, 
то пороговая мощность сигнала 


Р, пор 227 Си Ех ^ 14 С, Е.В. (7.103) 


С ростом индекса модуляции В вместе с повышением выигрыша 
системы растет и пороговая мощность сигнала, т. е., чем лучше «и- 
стема при малых помехах, тем хуже она при больших. Сказанное 
мллюстрируется графиками рис. 7.4. Участки кривых, соответствую- 
щие мощности сигнала ниже пороговой (когда резко падает каче- 
<тво), отмечены пунктиром. 

Как видно из кривых, при заданном отношении сигнал/помеха 
на входе приемника индекс модуляции В не должен превышать 
критического значения, при котором наступает пороговый эффект. 
„Для сравнения на рис. 7.4 нанесена также зависимость отношения 

сигнал/помеха входа и выхода 


А, 00 оо ция Е ленивы Ме е А 

| сл уляци 

41 Я 067 ей (ОБП), в которой порого- 
вый эффект отсутствует. 

00 Ввиду большой распростра- 


ненности систем с ЧМ не пре- 
кращаются ‚ попытки усовер- 
шенствования схемы приемни- 
ка с тем, чтобы снизить при 
заданном шуме пороговую 
мощность и тем самым увели- 
чить дальность связи при той же 
мощности передатчика. Мето- 
5 10 20 30 40 &) ды понижения порогового уро- 
2/6, вня сигнала ЧМ основаны, 

Рис. 7.4. Зависимость отношения сиг- главным образом, на исполь- 
нал/шум на выходе детектора от отно- зовании узкополосного прием- 
шения сигнал/шум на его входе в си- ника с перестраиваемой сред- 
съ асаа быс Таа. см различ" ней частотой с тем, чтобы сле- 
дить за мгновенной частотой 

сигнала, которая, меняясь, остается в пределах полосы Ёк= 2 Ё.В. 

Они реализуются, например, применением следящего фильтра 
промежуточной частоты с полосой пропускания Ёэ=2Е‹ [22]. При 
использовании следящего фильтра в тракте промежуточной часто- 
ты, который перестраивается под действием низкочастотного сиг- 
нала на выходе частотного детектора приемника, достигаются су- 
жение полосы пропускания УПЧ и соответствующее ослабление 
лпума на входе детектора примерно в В раз, что ведет к такому 
же понижению пороговой мощности сигнала. 

Рассмотрим теперь физические причины порогового эффекта. в 
импульсной системе ФИМ-АМ. В приемном устройстве значения 
принятого сообщения при ФИМ-АМ устанавливаются в соответст- 
вии с тем моментом, когда огибающая принимаемого сигнала 2(1) 
310 


пересекает некоторый порог, как поавило, равный половине зна- 
чения амплитуды сигнала (0/2. Ясно, что наличие помехи вызы- 
вает смещение действительното фронта импульса на некоторую ве- 
личину А,.что и вызывает шум на выходе приемника. Если по- 
меха слабая, а тракт приемника согласован по полосе (см. пара- 
граф 7.5) с импульсом сигнала, то выигрыш системы ФИМ-АМ оп- 
ределяется данными табл. 7.1. 

При сильных помехах наступает порог помехоустойчивости, так. 
как отдельные выбросы огибающей шума довольно часто пере- 
секают порог срабатывания. Вследствие этого сигнал на выходе, 
по существу, больше не определяется полезным сигналом на 
входе. 
`° Из сказанного следует, что при ФИМ-АМ величину 0/2 можно" 
считать пороговой, если она лишь с малой вероятностью (Р=0,001) 
тревышается огибающей помехи. Воспользовавшись ф-лой (7.101), 
имеем 

2 
Стор л 7. (7.104) 
4.2 о? 

Так как при ФИМ на интервале следования импульсов Ти= 
==1/Ё, импульс существует только в пределах короткого отрезка’ 
п, То пороговая мощность сигнала с учетом (7.104) 


рз 2 т/2 
ры | Ра (0) а =98 Ры. | (Ва (7.105) 
2 Те г 
— н/2 7.9/2 


где Ё(?) — функция, определяющая форму импульсной последова-: 
тельности (поднесущей). 

Если увеличение полосы частот при ФИМ связано с укорочени-: 
ем длительности импульса ти, то оказывается, что Р, пор не зависит" 
от ширины спектра сигнала Ё. На самом деле, согласно теореме: 


о ореднем 6 Са 
9/2 к я о 
Ес 
Ра т, Р х са з (7.106} 
—ти/2 ы 


где Рер — некоторое среднее значение функции ЁР(1). 
Подставляя (7.106) в (7.105), имеем 


Ре пор ^2 98 0 Е? —— 


7005 
РЎ (7.107) 

Независимость Р, пор От полосы частот — существенное преиму- 
щество импульсной модуляции по сравнению с ЧМ или ФМ! Вы- 
бирая, например, достаточно малое значение ти (т. е. достаточно 
широкополосный сигнал), можно увеличить выигрыш системы без. 
повышения пороговой мощности сигнала. 


З1Ё 


Рассмотрим, наконец, вопрос о пороговом отношении сигнал/по- 
меха для системы КИМ-ЧМ. Полагая сигналы, модулированныепо 
частоте, ортогональными в усиленном смысле, получаем для ве- 
роятности ошибки при неоптимальном фильтровом методе прие- 
ма!) (см. (6.100) ] 


ЕА ДЕ А Ч | | 
то ех | гі а а, 
откуда 
Ре | 
| -2№(5-)- (7.109) 
Рщ /вх 2р 


Допустим, что система КИМ используется для передачи рече- 
вых сообщений. Тогда ошибочный прием символов кодовой ком- 
бинации приводит к появлению отдельных «щелчков». Если оши- 
бок много, эти «щелчки» переходят в сильный шум, который мо- 
жет превысить-шум квантования и привести к резкому падению ка- 
чества. В системе КИМ за одну минуту передается 2ЁР‹л-60 кодо- 
вых импульсов. При вероятности ошибки р на г ретрансляционных 
участках будет в минуту в среднем рг-120 Реп ошибочно принимае- 
мых импульсов. 

Если считать допустимым (пороговым) при работе КИМ один 
«щелчок» в минуту, то ; 


| | | 
Рот = орет е. 
И 
Ре ер; | 
| =2 шп (7.60 Ё, п). (7.111) 
Р вх пор 


Число импульсов в кодовой последовательности п примерно оп- 
ределяется отношением занимаемой сигналом полосы частот Ёк к 
удвоенной полосе частот сообщения 2Ё, (или, другими словами, 
степенью увеличения базы сигнала по сравнению с базой сообще- 
ния — это мерило избыточности сигнала, как мы подчеркивали 
неоднократно), 

Из (7.111) видно, что при заданном числе ретрансляций г ве- 


личина |= тем больше, чем широкополоснее сигнал. Если 


ш / ВХ пор 
примерно считать для телефонии с КИМ, что 


Е, = 2пЕ, = 2.7.300 = 42 000 Гц, то 


80) = 211.(60 г-42000) => 4,61 (г) 29,4. (7.119) 
ш /вх пор | 


1) Выражение (7.108) определяет приближенно среднюю вероятность ошиб- 
ки при неоптимальном приеме двоичных сигналов с АМ, т. е. полученный ниже 
результат справедлив и для системы хых АМ. 
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Вследствие логарифмической зависимости пороговое отношение 
сигнал/помеха. мало зависит от числа пунктов ретрансляции ғ, 
При г=1 


РӘ 
| с | 22 29,4. (7.113) 
Ри /вх пор 

Заметим, что принятому значению п=7 соответствует (при пре- 
небрежении ошибками) с учетом (7.92) отношение сигнал/помеха 
на выходе приемника (при пик- факторе П = 3) 


= 3:207 5.5000, 
Ри /вых 32 


- я к 5 0 
что эквивалентно выйгрышу &;им.чм = 28 22 170, а обобщенно- 
му выигрышу 
г 


Это существенно лучше, чем то, что можно ожидать от других 
рассмотренных нами широкополосных ‘систем, используя их при от- 
ношении сигнал/шум, превышающем пороговый уровень. 


Контрольные вопросы 


1. Как можно объяснить существование порогового эффекта в реальных систе- 
мах связи с большой базой из теоретических и физических соображений? 

2. Как объяснить тот факт, что при угловой модуляции с большими индекса- 
ми В чем качественнее система при больших отношениях сигнал/шум, тем 
хуже система при малых отношениях сигнал/шум в канале? 

3. Как объяснить независимость пороговой мощности системы ФИМ-АМ от за- 
нимаемой в канале полосы частот? 

4. Как объяснить пороговый характе систем связи, в которых непрерывные со- 
общения передаются дискретными методами? 


7.5. ОПТИМАЛЬНАЯ И СУБОПТИМАЛЬНАЯ ФИЛЬТРАЦИЯ 
НЕПРЕРЫВНЫХ СИГНАЛОВ 


При решении многих практических задач, относящихся к прие- 
му непрерывных сигналов (в радиолокации, связи, измерительной 
технике и т. д.) ‘важное значение приобретает вопрос о выделе- 
нии полезного сигнала 5’(1) при помощи некоторой системы (филь- 
тра) из смеси сигнал+щум 2(1) =5'(#) +и(®) где и(Р) — некон- 
тролируемая аддитивная помеха. 

Непрерывный сигнал $’(1) может при этом нести в себе сведе- 
ния как о дискретном, так и непрерывном сообщениях. 

Практически выделить сигнал 5”(1) в «чистом» (неискаженном) 
виде невозможно. Однако можно подвергнуть искаженный поме- 
хой сигнал 2({Г) такому преобразованию (фильтрации) Ё, при ко- 
тором преобразованный сигнал и()= [{2(1)} окажется в опреде- 
ленном смысле близким к сигналу $’(1-—4&), где {Ё — некоторая 
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абы 


известная задержка сигнала во времени. Оптимальная фильтвация 
сигнала во многих случаях решает и задачу оптимального прие- 
ма содержащегося в нем сообщения. 

Воспользуемся среднеквадратичным критерием близости и бу- 
дем искать линейную систему, обеспечивающую минимум юреднего 
квадрата ошибки 


В = УЕ = ГР (В. (7.114) 


Для стационарных эргодических процессов усреднение может быть 
выполнено по времени. 

Комплексный коэффициент передачи к (1%). =к(®)ое иско- 
мой линейной системы не будет зависеть от времени лишь в случае 
стационарных воздействий э’(1) и '((Е). Будем полагать, что про- 
цессы 5'(1) и 0(Ё) случайны и стационарны, взаимонезависимы с 
нулевыми средними значениями, а в месте приема ‘известны лишь 
их энергетические спектры С (о) ѕ, и Ц (хуи. 

При указанных выше условиях средний квадрат ошибки 


= 5 01506) а О (ІР = Е.Е. (7.115) 


можно полагать состоящим из двух слагаемых: Е5, = {Ц (1 20 | 
5 (№) ‘2 обусловленной прохождением сигнала, и Ей = 
= {ЦО (1)])?, обусловленной прохождением шума. 

“Дадим несколько упрощенный вывод комплексного коэффици- 
ента передачи искомого фильтра. Є 

Очевидно, что с точки зрения минимизации слагаемого Е» фа- 
зо-частотная характеристика искомого фильтра должна быть ли- 
нейной 


1Фо (6) 


’ Ф(®)=— о Ёо, (7.116) 
ибо это является необходимым условием отсутствия искажений 
формы сигнала. 

Слагаемое же Ей , определяющее. среднюю мощность (диспер- 
сию) отклика фильтра на входной шум, от фазовых соотношений 
вообще не зависит, его энергетический спектр С (о) ву = К(@)об («) р. 


Найдем амплитудно-частотную характеристику искомого филь- 
тра. Для этого замегим, что энергетический спектр сигнала ошиб- 
ки определяется формулой 


(в); =0 (о), 009), = (в), П— к (ә)? +0(0) к (ә) (7.117). 


‘На самом деле, для конкретной реализации входного сигнала 
5(2) со спектральной плотностью 5 (іо) 5’ можно написать полагая, 


что коэффициент передачи фильтра равен кет", и используя 
обратное Е К Фурье: 
е5 (9 = Ае (0)]— 5' (1—2) = Е [к (90—15 (і ЛРЫ. 


зи 1 


=: 

Отсюда и следует, что энергетический спектр случайного про- 
цесса ЁЕз,(1) в целом определяется первым слагаемым в правой ча-- 
сти выражения (7.117). 

Если мы сможем найти значение к(о)о, обращающее (7.117). 
в минимум при произвольной частоте к, то тем самым будет опре-- 
делена оптимальная амплитудно-частотная характеристика филь- 
тра. | 

Взяв при заданной частоте о производную от С (о) є по к(о)о и 
приравняв ее к нулю, получим уравнение 


9 {С (о) 
008) =-2 00), 1—к(9)]- 2 к(а), (во = 0, 
отсюда | 
=. 7.118 
к (во) С (о) с, + б(®)у ТЕ сеш. а ( } 
$, 


Подставив (7.118) в (7.117), получаем следующее соотношение для · 
энергетического спектра сигнала ошибки на выходе анализируе- 
МОГО фильтра: 


б (о) 5, 6 (®)и 
6 (ө), РО (9)у — 


С учетом (7.116) можно теперь написать для комплексного ко- 
эффициента передачи искомого фильтра 


к(і о) = акк И оі), (7.120 


хр С (©) 5, 


б (о) = (7.119) 


м 


называемый в литературе оптимальным фильтром Колмогорова — 
Винера по имени двух выдающихся: математиков, заложивших ос- 
новы [8,25] оптимальной фильтрации сигналов на фоне шумов и 
строго получивших результат (7.120). 

При №=0 оптимальный фильтр Колмогорова—Винера не реа- 
лизуем, ибо его требуемую амплитудно-частотную характеристику’ 
к (©) нельзя получить схемой, не содержащей реактивные элемен- 
ты. Однако условия физической осуществимости (3.3) можно обе- 
спечить, выбирая в пределах рабочей полосы частот і больше па- 
мяти фильтра тпер {практическая длительность переходного процес- 
са фильтра #(1)] ибо тогда отклик на выходе фильтра не сможет 
определить воздействие [2 (2) =0 при {< &|. 

Проанализируем амплитудно-частотную характеристику най- 
денного фильтра. Прежде всего, отметим, что в случае, когда спек-- 
тры сигнала и помехи не перекрываются, из (7.118) получаем. 


к(@) | 1 при ®, принадлежащей полосе, занимаемой сигналом; 

Р 0 = Е: 
0 при о вне полосы, занимаемой сигналом. 
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В этом случае оптимальным оказывается идеальный полосовой 
фильтр (или ФНЧ), полоса пропускания которого совпадает < по- 
лосой, занимаемой сигналом. На выходе такого фильтра оказы- 
вается сигнал, полностью «очищенный» от помехи. В другом край- 
‚нем случае, когда С (®)в,=0, из (7.118) получим к(%).=0. Таким 
‚образом, и в этом случае получаем полное «очищение» сигнала от 
помехи, поскольку сигнал равен нулю. 

В других случаях, когда спектры сигнала и помехи частично 
или полностью перекрываются, оптимальный фильтр только ча- 
стично ослабляет воздействие по- 
мех. Достигается это тем, что, как 
следует из (7.118), для частот, на 


которых С@(®)о/С(®)в>1, модуль 
коэффициента передачи фильтра 
оказывается меньше 0,5 и ста- 


новится тем меньше, чем больше это 
отношение. Для частот же, на кото- 
рых С (о), > С (®)и модуль коэффи- 
циента передачи больше 0,5 и тем 
больше, чем больше отношение 
С(о)в,/С (®)и. Таким образом, оп- 
тимальный фильтр создает условия, 
при которых возможно большое по- 
давление спектра помехи сопровож- 
дается возможно меньшим подавле- 
нием (искажением) спектра полез- 
ного сигнала. На рис. 7.5а приведен 
случай, когда спектры сигнала и по- 
мехи перекрываются. Соответствую- 
‚щий модуль коэффициента переда- 
чи оптимального фильтра показан 
на рис. 7.56. На рис. 7.58 и г приве-- 
дены спектры сигнала и шума на 


Рис. 7.5. Энергетические соот- 


ношения в линейном фильтре, 
оптимальном то Колмогоро- 
ву—Винеру: 

а) энергетические спектры сиг- 
нала и шума на входе фильт- 
ра; 6б) амплитудно-частотная 
характеристика фильтра; 
в) энергетический спектр сиг- 
нальной составляющей на вы- 
ходе фильтра; г) энергетиче- 
ский спектр шумовой составля- 
ющей на выходе фильтра 


выходе оптимального фильтра. Со- 
поставление этих рисунков создает 
наглядное представление о работе 
оптимального фильтра Колмогоро- 
ва—Винера. 

Результаты оптимальной филь- 
трации сигнала на фоне · помехи 
свидетельствуют о пользе перерас- 
пределения (предыскажения) мощ- 
ности сигнала на передаче при по- 
мощи соответствующего фильтра, 


ри котором учитывалась бы форма энергетического спектра поме- 
хи (т. е. полезно концентрировать мощность сигнала по полосе об- 
ратно пропорционально интенсивности помехи). Чтобы при воспро- 
изведении полезного сообщения в такой системе не было искаже- 
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А 


° ний, на приемной стороне необходим корректирующий фильтр с ча- 
стотной характеристикой к(ю)» обратной характеристике фильтра 
на передаче к(іф): (к(іо)г=а/к (ю)1). 

Выше рассмотрели вопрос о синтезе линейного фильтра для-наи- 
лучшего (в смысле минимума среднеквадратичной ошибки) выде- 
ления сигнала неизвестной формы, но с известным энергетическим 
спектром С (о) ѕ, на фоне аддитивного стационарного шума. Здесь 
рассмотрим вопрос о синтезе линейного фильтра < постоянными 
параметрами, обеспечивающего на фоне «белого шума» наиболь- 
шее возможное отношение пикового значения мощности сигнала 
известной формы к средней мощносги шума. Такой фильтр назы- 
вают согласованным к сигналом. Некоторые его характеристики и 
применения были рассмотрены в предыдущей главе. 

Найдем частотные характеристики «согласованного фильтра. 
Пусть на входе фильтра действует смесь сигнала 5’(1) известной 
формы {с комплексным спектром по Фурье $ (іо) == 5 (ою) ехр[іӨ (о) }} 
и флуктуационного «белого шума» со спектральной плотностью . 
мощности на положительных частотах Сш. Обозначив комплекс- 
ный коэффициент передачи искомого линейного фильтра · через 
к (10) = к (ю) оехріфо(о)], можно написать для полезного сигнала 
на выходе фильтра 


5(ьых = | 5 (в) к(ыъехр {По 0 (6) + Ф (ә) 44. 
Средняя мощность шума на выходе фильтра 


Риъх = 28 ђе(о)а. (7.121) 


— со м 


Пусть максимальное значение (пик) полезного сигнала на вы- 
ходе фильтра получается в какой-то. момент ‘времени Ц (который 
мы затем уточним). В момент & 


$ (6)вых = ( 5 (о) к (о) ехр{ По - 0 (в) + Ф (6)]} 41. (7.122) 
Отношение на выходе фильтра пиковой мощности сигнала к 
средней мощности помехи 
р. РЕ 


[5 (о) «(о)гехр {1 [о 4-9 (9) +- Ф (9)1) ч 
666 


со 


0 
тт {к (6). 4} 


=. [$ С Тра 


Ри вых 


Найдем теперь характеристику к(№ю).=к (6) оехр фо («)], обра- 
щающую правую часть (7.123) в максимум, т. е. характеристику 


317 


оптимального фильтра. Для этого воспользуемся известным из ма- 
тематики неравенством Буняковского— Шварца [29] 


< ү ўм (Хах У 1 | Р (ах, (7.124) 


которое геометрически можно толковать так: модуль скалярного 


= — > — 
произведения двух векторов (2) = !2|<оз ф меньше или равен 
произведению норм этих векторов (это очевидно, так как соѕ ф< 1,. 
ф — угол между векторами). Равенство в (7.124) имеет место при. 


совпадении векторов [4 и ѓ по направлению. 
Применяя (7.124) к числителю правой части (7.123), имеем 
Я 


\5% (0) а | «(во 4 . 
оо Е 2 с. }5' а) а =, . _ (7.125) 
с со . К Оњ бщ 
За, ео) 


— 


ОБО 


где Е — энергия сигнала на выходе фильтра, а Ре =Е/Т — его сред- 
НЯЯ МОЩНОСТЬ. | 
Отношение сигнал/помеха ғ? достигает максимума: 
пя = (56) тек = (52 ФЕТ (7.196) 
Риш вых тах Ош Ёк Ри вх 
(Ра взк= СшЁк — средняя мощность шума на входе) — тогда, когда 
правые части в (7.123) и (7.125) будут равны, а это имеет место 
лишь при выполнении условий 
і | =(0) или Фо! о) = — Ө(0) — @ 
@ іо-- Ө (@) -- Фоо) фо 0) (©) 0 » (7.127) 
к(о)о = а 5 (о) 
где а — произвольный коэффициент. 
Таким образом, комплексный коэффициент передачи оптималь- 
ного {согласованного с сигналом 5(#)] фильтра 
к (10), =а$ (о) ехр{ — 110 (о) -- о) =а 5*(1 о)е ®“, (7.198) 
где 5* (іо) — комплексно-сопряженный спектр входного сигнала. 
Как показано в параграфе 6.6, частотной характеристике 
(7.128) соответствует импульсная переходная характеристика 
фильтра | 
2 (8 =а$' (0—0). . (7.129). 


Также было показано, что согласованный фильтр реализуем 
для ограниченных на интервале Т сигналов, если выбрать їо2> 7, а 
также то, что характерная особенность такого фильтра — о == 
ствие сигнала на выходе при [> Т. 
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В сеответствии с интегралом Дюамеля сигнал на выходе сог- 
ласованного фильтра в любой момент времени при подаче в мо- 
мент времени #=0 воздействия 5’(1) определяется соотношением 


{ых == (е0) $'(#—х)ах=а (е (х) 5 (ХРЕНЬ, 4х=аВ., и 
=. 0 


, (7.130) 


т, е. с точностью до постоянного множителя: представляет собой 
«функцию автокорреляции» входного сигнала, достигающей мак- 
симального значения (пик) при #= #0. 

Для многих важных приложений согласованных фильтров (или 
соответствующих им корреляционных схем, см. паратрафы 6.5, 6.6) 
важно, чтобы выходной полезный сигнал имел достаточную концен- 
трацию во времени, другими словами, чтобы ширина «автокорре- 
ляционной функции» сигнала тк была бы достаточно узкой. 

"Известно, что время корреляции тк обратно пропорционально 
ширине спектра сигнала Рк: 


О, | (7.131) 


где с — константа. 

Следовательно, достаточно узкий пик выходного сигнала 1) воз- 
можно получить, только используя достаточно широкополосный си- 
гнал. 

Если. модулирующий сигнал р(1) (сообщение) и канальный си- 
гнал 5'(#) имеют одинаковую длительность Те, то базы этих сиг- 
налов относятся между собой, как их полосы: 


В./В, = Е.Е, = К» . (7.139) 


где Ағ — параметр, характеризующий избыточность модуляции (по 
занимаемой полосе частот). 

Этот же параметр определяет отношение длительности сигча- 
ла Т, на входе и выходе тк согласованного фильтра, которое назы- 
вают коэффициентом сжатия сигнала во времени: 


Те _ ТеРк _ _РеТеРк „, Ра = К, ибо Ё. = -^—. (7.133) 
Тк С с Ре Ее Тс 


Как видно из (7.126), пиковая мощность сигнала на выходе 
согласованного фильтра при заданных отношениях сигнал/помеха 
на его входе и величине Ё, тоже пропорциональна коэффициенту 
Кв= РЕ. к, 


1) Что существенно с точки зрения увеличения разрешающей способности 
приемника во времени точности отсчета меток времени в месте приема по при- 
нимаемюму сигналу, например: решение вопросов взаимного фазирования (син- 
хронизации) передающих и приемных устройств системы связи, увеличение точ- 
ности выявления радиолокационной цели, разделение сигналов отдельных лучей 
в условиях многолучевого приема и т. п. 
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Сказанное выше весьма ценно для практики, так как оказы- 
вается возможным увеличить длительность сигнала на передаче 
Т. для увеличения энергии сигнала без потери разрешающей спо- 
собности приемника, которая определяется длительностью сигна- 
ла на выходе согласованного фильтра тк Т,/Кр. 

Следует иметь в виду, что, поскольку аппаратурные соображе- 
ния огранияивают максимальные (пиковые) значения мощности 
сигнала на передаче, значительно проще . повысить энергию сиг- 
нальной посылки, удлиняя ее и сохраняя при этом большую базу 
сигнала. 

В практике радиоприема очень часто вместо оптимальных (со- 
гласованных) используются так называемые квазиоптимальные ли- 
нейные фильтры, форма частотных характеристик которых заранее 
задана и максимум отношения сигнал/шум в которых обеспечива- 
ется лишь соответствующим подбором ширины полосы пропуска- 
ния фильтра. Квазиоптимальный фильтр впервые исследовался 
В. И. Сифоровым [44], который рассматривал прохождение одиноч- 
ного радиоимпульса с. прямоугольной огибающей через идеальный · 
полосовой фильтр с полосой пропускания Ё на фоне помехи типа 
«белого шума». 

Воспользовавшись ф-лой (7. 123), В. И. Сифоров показал, что 
при Ё= 1,37/Т отношение г? достигает максимума, равного: 


2, —0,82.2 12. (7.134 


Сравнив (7.134) и (7.126), можно видеть, что при приеме одиноч- 
ного импульса энергетический выигрыш сптимального фильтра по 
сравнению с квазиоптимальным невелик (не превышает 1 дБ). У 
реальных фильтров амплитудно-частотная характеристика имеет 
не прямоугольную форму, а чаще всего приближается к гауссовой 
(нормальной): 


Е еа а б (7.135) 
к (®)тах 
где фо — средняя частота в полосе пропускания фильтра, а`— 


постоянная. 

Радиоимпульс в реальных условиях имеет также не строго пря- 
моугольную, а более плавную огибающую, близкую в ряде случаев 
к гауссовой кривой: 


г(2) = Ооехр [а (2—70)?],. | (7.136) 
где то — точка, соответствующая середине импульса. 


Указанные обстоятельства еще более привганот квазиойти- 
мальный фильтр к оптимальному. 

На самом деле, легко показать, что радиоимпульс с гауссовой 
огибающей (7.136) имеет также и гауссову форму амплитудного 
спектра | 


$ (®) = секр | 807. Е: 
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° Но в этих условиях амплитудно-частотная Характеристика 
(7.135) является для сигнала вида (7.137) оптимальной (при под- 
боре коэффициента а, т. е. ширины гауссовой кривой). 

Таким образом, при приеме одиночных радиоимпульсов вполне 
допустимо ограничиться квазиоптимальной фильтрацией. Положе- 
ние, однако, существенно меняется, если надлежит принимать ин- 
формационные импульсы, следующие друг за другом с таким ин- 
тервалом, что при использовании квазиоптимального фильтра (или 
иных обычных фильтров) переходные процессы не успевают зату- 
хать на этом интервале. 

В этих условиях, когда фазовая характеристика фильтра иг- 
рает решающую троль, качество приема с квазиоптимальной филь- 
трацией резко падает, в то время как при использовании юпти- 
мального фильтра качество остается прежним, так как (это уже 
отмечалось выше) его фазовая характеристика такова, что сигнал 
на его выходе концентрируется на ограниченном временном интер- 
вале. 


Контрольные вопросы 


1. Какой линейный фильтр называют оптимальным по среднеквадратичному 
критерию или по Колмогорову—Винеру? 

2. Как «объяснить требование линейности фазо-частотной характеристики такого 
фильтра и характер` его амплитудно-частотной характеристики? 

З. Каково отношение сигнал/шум на выходе согласованного с сигналом извест- 
ной формы линейного фильтра и во сколько раз оно превышает отношение 
сигнал/шум на входе фильтра? 

4. Чем объяснить, что разрешение сигналов во времени (коэффициент сжатия 
импульса) пропорционально его частотной избыточности (параметру 
Кғ= Рь/Ёо)? 

5. В каких случаях квазиоптимальные и согласованные линейные фильтры обес- 
печивают примерно одинаковые отношения сигнал/шум на своем выходе и в 
каких случаях качество квазиоптимальной фильтращии резко „уступает каче- 


ству согласованной фильтрации? я 


7.6. ЭФФЕКТИВНОСТЬ НЕПРЕРЫВНЫХ СИСТЕМ СВЯЗИ 


‘Сравнение непрерывных систем связи между собой по эффек- 
тивности может быть выполнено, вообще говоря, различным обра- 
зом. При этом здесь имеем в виду системы связи, передающие од- 
ни и те же непрерывные сообщения, но отличающиеся способом мо- 
дуляции и детектирования. | 

Объективных методов сопоставления непрерывных систем свя- 
зи, передающих сообщения различного вида, нет. 

Фиксируя отношение сигнал/шум на выходе приемника и, сле- 
довательно, при определенных условиях и качество связи, можно 
определить энергетический выигрыш (проигрыш) перехода от і-й. 
к |-й системе: 


Чи] [дБ] — 10 15 А2/К5 при (Р/Р) вых сопѕї, (7. 138) 
где ћ2 = (Р./Ры вх): — отношение сигнал/шум на входе приемника 
для {-й системы. | 

11—386 | | 391 


4 


Очевидно, что характеристику пру можно выразить и через ко- 
эффициенты выигрыша системы модуляции 2:(0:), рассмотренные 
в параграфах 7.2—7.4: 

Если в качестве і-й взять систему, непосредственно передающую 


‘первичный сигнал (без модуляции), то для нее (Ре/Ривых)+= 
= (Ре/Рш вх): и в; =1. Тогда 1 д5] численно определяется величи- 


ной 6; в децибелах. 
В табл. 7.2 сведены значения И усдБр. = 10 16 2;, характеризую- 


щие энергетический выигрыш различных систем ‘модуляции при 
передаче речевых сообщений (/7 => 3; Е, ғ> 3000 Гц). 


ТАБЛИЦА 7.2 


у | Кс] 
Вид модуляции "дБ Т дБ) [при = = 5000] Примечание 
д Ри вых 
з 3 —1. Е 
АМ —10 —13 | к = 0,394 | аг — = Қр = 9 
, с 
. 37 
ОБП 0 0 | КЕ = 1 
25 | 
ФМ 19 7.9 а КЕ =14 
25 И 
ФИМ-ОБП 29 | 10,5 | 265 = 0,095 | ҚР == 14 
: 25 
АИМ-ОБП 11 0,5 265 = 0,096 КЕ = 14 
КИМ-ЧМ 23 | 11,5 37 песи 
х : — == 0), 189 
196 Рдоп == 2025 


МИН 


Как видно из табл. 7.2, наибольший энергетический выигрыш 
при заданной верности обещают системы КИМ. Приведенное срав- 
нение не является однако, достаточно объективным, в частности, 
оно не учитывает эффективность использования системой занимае- 
мой полосы частот. 

Поэтому представляется целесообразным, как и для характери- 
стики дискретных систем, ввести при сравнении непрерывных сис- 
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тем в качестве показателя обобщенный энергетический выигрыш 
(проигрыш) перехода от і-й к ј-й системе: 
А Ен Р 
| Е) _ сопзі. (7.140) 
Пи дв] | ЮВ Е, т мев 


Показатель 1; дв) Можно выразить через обобщенный звыиг- 
рыш системы модуляции 5, , ибо 


= га ( 21. = 1016-21. ` (7.141) 

"у дв) — 1 а, 
Если в качестве і-й взять систему, непосредственно передаю- 
щую первичный юигнал, то для нее Рк:=ЁРс и &,=1 и тогда 1; [АБ] 
численно определяется величиной 8 в децибелах. Значения 1 ;удв 


для различных систем модуляции при передаче речевых сообщений 
также сведены в табл.. 7.2. Наибольший обобщенный энергетический 
выигрыш остается за системой КИМ. 

Обратим внимание на то, что такие системы, как ФИМ или ФМ, 
характеризуются при заданной верности энергетическими показа- 
телями, близкими к системе КИМ. Однако если различные системы 
модуляции сравнивать между собой в условиях передачи непрерыв- 
ных сообщений на дальние расстояния посредством ретрансляции 
на промежуточных пунктах, то преимущество КИМ станет неос- 
поримым. На самом деле, при допустимом уровне шумов в канале 
в системе КИМ при каждой ретрансляции все кодовые символы 
принимаются безошибочно и накопления шума нет, в то время как 
в системах с непрерывной модуляцией (в том числе ФИМ и ФМ) 
шумы, появляющиеся при каждой ретрансляции, суммируются. 

Энергетические показатели непрерывных систем связи при за- 
данной верности не полностью характеризуют их эффективность. 

Универсальная характеристика эффективности систем переда- 
чи непрерывных сообщений выражается коэффициентом использо- 
вания ј-й системой пропускной способности. непрерывного канала. 
Когда источник и канал гауссовские и без памяти, то 


Сеј Р, вых ј д (7.149) 


Еа а 


Напомним, что числитель в (7.142) определяет пропускную юпо- 
собность системы С, (расширенного канала) при условии, что шум 
воспроизведения сообщения можно считать нормальным. При 
(Ре/Рши)вх 21 и гауссовом канале это справедливо для всех систем 
с прямой модуляцией, включенных в табл. 7.2. Система КИМ это- 
му условию не удовлетворяют, ибо в ней шум воспроизведения 
(квантования) полагали (см. параграф 7.2) равномерно распре- 
деленным. Поскольку при равномерном шуме с той же хредней 
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мощностью, что у нормального шума, пропускная способность «и- 
стемы Сс может лишь возрасти, ф-ла (7.142) дает для системы 
КИМ несколько заниженный показатель Кс. 

Сравним системы, представленные в табл. т. 9, при одинаковой 
верности, определяемой величиной (Р/Р) ых = 5000 (37 дБ). 

В этих условиях (Р./Ръ)»вх № 1 и можно написать 


Р . 
Ес ј 10 (2° АВ 1 
Ш = 


101 Р 

Е А 

= ———————————, | - (7.143) 
м РЕН 78 
Р] 37 


- .При заданном коэффициенте избыточности по полосе частот 
Кр система тем более эффективно использует пропускную способ- 
ность канала, чем больший энергетический выигрыш она обеспечи- 
вает. Данные, сосчитанные по этой формуле, сведены в табл. 1291 Из 
табл. 7.2 видно, что: | 

а) системы связи с большой избыточностью по занимаемой по- 
лосе частот Кв №1 значительно хуже используют пропускную спо- 
собность канала, чем узкополосные системы; 

б) из сравниваемых широкополосных систем система КИМ об- 
ладает наибольшей эффективностью, ибо она наиболее выгодно об-. 
менивает полосу частот на помехоубтойчивость; 

в) система ОБП (или система с непосредственной передачей 
сообщений) характеризуется предельным значением показателя 
эффективности, равным 1, как в идеальной системе (при оптималь- 
ном кодировании). Однако, в отличие от последней, верность пе- 
редачи сообщений в системе ОБП ограничена: и существенно ниже 
(в области больших отношений сигнал/шум), чем в системе КИМ. 

Источники непрерывных сообщений в связи характеризуются 
очень большой избыточностью. По этой причине коэффициент эф- 
фективности систем связи кс не характеризует еще эффективность 
передачи информации источника по каналу. При малых потерях 
информации последнюю можно характеризовать коэффициентом · 
Ки=Ке(1— ри) [см. ф-лы (4.109) и (6.129) |. 


Контрольные вопросы 


|1. Как определяются при заданной верности энергетический выигрыш 1:/; и 
обобщенный энергетический выигрыш им ‚/} для непрерывных систем связи? 
2. Как эти показатели связаны с показателями выигрыша & и обобщенного 
выигрыша д" системы модуляции? 

3. Чем объяснить высокие энергетические показатели системы КИМ при пере- 
даче непрерывных сообщений? 

4. Как объяснить низкую эффективность непрерывных систем связи е большой 
избыточностью по занимаемой ими полосе частот? 


ё 


ть ГЛАВА 


Методы уплотнения линий связи 


8.1. МНОГОКАНАЛЬНЫЕ СИСТЕМЫ СВЯЗИ И ОСНОВЫ 
ТЕОРИИ ЛИНЕЙНОГО РАЗДЕЛЕНИЯ СИГНАЛОВ 


Существующие и проектируемые системы связи являются, как 
правило, многоканальными, т. е. в них по одной физической линии 
путем ее уплотнения передается большое число независимых сооб- 
щений. Это естественно, так как линия связи — дорогостоящее со- 
оружение и ее нужно использовать наиболее полно; а потоки ин- 
формации от различных источников, подлежащие передаче, непре- 
рывно возрастают. Многоканальная передача информации харак- 
терна практически для всех частотных диапазонов проводной, а тем 
более радиосвязи: для систем радиотелеуправления, радиотелемет- 
рии, радиорелейных линий связи, радиотелеграфии и передачи дан- 
ных. 

За последние годы, в частности, очень большое развитие полу- 
чают многоканальные системы передачи цифровой (дискретной) 
информации от различных источников по тени каналам 
проводной и радиотелефонной связи. с 

Уплотнение существующих каналов связи с заданной пропускной 
способностью С независимыми источниками, индивидуальная про- 
изводительность которых Н, (#=1, 2, 3, ..., п — число источни- 
ков уплотнения) существенно меньше С, является распространен- 
ным способом повышения эффективности связи. Это объясняется 
тем, что суммарная производительность всех источников 


п 
= УН, (8.1) 
1 
может оказаться уже близкой (но не должна, разумеется, превос- 
ходить С в силу основной теоремы кодирования К. Шеннона). к 
пропускной способности канала. Необходимо, однако, иметь в ви- 
ду, что в реальных системах связи, чтобы не слишком усложнить 
и удорожить устройства кодирования и декодирования сообщений, 
доля общей пропускной способности канала, приходящейся. на А-й 
источник, все же превышает Н, в несколько раз. 
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Уплотнение одного канала связи с большой пропускной способ- 
ностью С особенно эффективно при передаче на очень большие рас- 
стояния (в пределах земли или космоса) больших потоков неза- 
висимых сообщений, ибо строить в этих условиях большое коли- 
чество независимых каналов с малыми пропускными способностями 
экономически крайне невыгодно. 

В качестве примера допустим, что весьма протяженный канал 
связи с общей пропускной способностью С==10000 дв.ед./с уплот- 
няется п=100 каналами, по которым передается информация от 
стартстопных телеграфных аппаратов с производительностью 
Н, =50 дв.ед./с. Пусть канал той же протяженностью, но предна- 


значенный для передачи информации одного телеграфного аппара- 
та и имеющий пропускную способность 100 дв.ед./с, стбит в 4 ра- 
за меньше. Нетрудно видеть, что в указанных условиях стоимость. 
передачи | дв. ед. информации в секунду в уплотненном канале в 
25 раз меньше, чем в случае использования для каждого источни- 
ка своего канала. 

Уплотняются как дискретные, так и непрерывные системы свя- 
зи. Существенная особенность многоканальных систем связи — на- 
личие в них блока, уплотняющего линию связи на передающей сто- 
роне, и блока, разделяющего отдельные каналы на приемной сто- 
роне. 

Общая идея уплотнения линии связи многоканальным сообще- 
нием схематически поясняется рис. 8.1. Индивидуальные сигналь 
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Рис. 8.1. Структурная схема многоканальной системы с уплот- 
нением линии связи 


5в(Е) (Е=1, 2, 3, ..., п), соответствующие сообщениям отдельных 
ИСТОЧНИКОВ, объединяются в блоке уплотнения и образуют суммар- 
ный или групповой сигнал $; (#), который и передается по каналу. 


В системах дальней проводной и радиосвязи групповой сигнал, как 
правило, до подачи в канал преобразуется при помощи дополни- 
тельной модуляции того ‘или иного вида в линейный сигнал. В ме- 
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сте приема он восстанавливается после первой демодуляции. В ме- 
сте приема суммарный сигнал (сигнал всех каналов + помеха) 
поступает на устройство разделения каналов (которое чаще всего 
содержит п отдельных блоков), а затем сигналы отдельных кана- 
лов подвергаются индивидуальной обработке (демодуляции и де- 
кодированию). При отдельных видах уплотнения функции разде- 
ления каналов и обработки ‘индивидуального сигнала выполняются 
совместно. 

По способу образования группового сигнала $,(1) из индиви- 
дуальных сигналов 5%(#) (&=1, 2, 3,..., п), определяющего также 
и принцип разделения каналов на приеме, системы уплотнения де- 
лят на раздельные, комбинационные и смешанные. 

В раздельных системах уплотнения групповой сигнал $;({) об- 


разуется путем линейного сложения индивидуальных сигналов 


п 
5; (1) = »,5% (И. | СУ) 
=] 

Для того чтобы на приемной стороне можно было разделить «и- 
гналы отдельных каналов, необходимо, чтобы они различались ме- 
жду собой по какому-то признаку, а разделители могли бы осуще- 
ствить разделение на основании этого признака. Наиболее распро- 
страненными на практике являются 4 способа линейного разделе- 
ния многоканальных сигналов, которые рассмотрим ниже: по ча- 
стоте, по времени, по фазе и по форме сигнала. Иногда использу- 
ются нелинейные схемы разделения канальных сигналов по их уро- 
ВНЯМ. 

Очевидно, что для К-го индивидуального канала сигналы всех 
остальных каналов (как и аддитивный шум) в (8.2) представляют 
собой помехи. Их называют переходными. При большом числе не- 
зависимых каналов уплотнения переходный шум имеет характер 
нормального флуктуационного шума. Совершенная схема разделе- 
ния должна их свести к минимуму. Заметим, что переходную поме- 
ху нельзя уменьшить повышением мощности сигнала, ибо это по- 
влечет за собой и рост мощности помехи. 

Системы раздельного уплотнения применяются для передачи 
как дискретных, так и непрерывных сообщений. Они нашли пре- 
имущественное примепение на практике ввиду простоты образо- 
вания каналообразующей аппаратуры. 

Комбинационные системы уплотнения применяются для много- 
канальной передачи дискретных сообщений. В этих системах ни 
групповой сигнал $, (#), ни его отдельные параметры не могут счи- 
таться суммой индивидуальных сигналов. Групповой сигнал здесь 
определяется совокупностью сочетаний символов в индивидуальных 
каналах. Существо комбинационного метода уплотнения и его реа- 
лизации рассмотрим ниже. 

В смешанных системах уплотнения дискретные сообщения пе- 
редаются посредством совместного использования раздельных и 
комбинационных принципов уплотнения, 


пе* 1 ( 397 


В`зависимости от возможности доступа индивидуальных кор- 
респондентов (источников) в уплотняемый канал связи системы 
уплотнения делят на синхронные и асинхронные. 

В синхронных системах уплотнения информация от отдельных 
источников передается с одинаковыми или кратными скоростями 
и строго соблюдается смена начала и конца элементов сигнала, 
длительность которых одинакова. Успехи техники частотной и фа- 
зовой стабилизации и взаимной синхронизации колебаний делают 
синхронные системы уплотнения весьма перспективными при пе- 


редаче дискретных сообщений. Передача дискретных сообщений от . 
несинхронных источников через синхронные системы уплотнения 


обычно осуществляется при помощи согласующих устройств на пе- 
редаче и приеме. 


В асинхронных системах уплотнения отдельные источники име- 
ют относительно свободный доступ в канал, скорость выдачи ин- 
формации может варьироваться в широких пределах, отпадает не- 
обходимость в устройствах согласования с уплотняемым каналом, 
резко понижаются требования частотной стабильности. Однако 
асинхронные системы уплотнения менее эффективно используют ча- 
стотные и временные интервалы, отведенные для связи. 


Ознакомимся теперь с основами теории наиболее распростра- 
ненного линейного разделения (селекции) сигналов, начало кото- 
рой было лоложено в 1935 г. работами Д. В. Агеева [1]. | 

Эту теорию проще всего изложить, пользуясь геометрическим 
представлением сигналов (помех), ограниченных на интервале 
0—Т, как точек (радиус-векторов) в многомерном (бесконечно 
мерном) линейном пространстве А (например, Евклида К или 
Гильберта 2). Реализации группового сигнала $; (1) можно пред- 


ставить векторами (точками) $; в этом пространстве (рис. 8.2). 
Пространство Л 
Элементами этого пространства яв- 


ляются также векторы (точки) реа- 
лизаций индивидуальных каналов 
5һ. Поскольку в ходе передачи ин- 

А формации меняются отдельные реа- 
=  Лизации индивидуального канала, 
сигналы А-го канала будут пред- 
ставляться не одним вектором, а со- 
вокупностью векторов, образующих 
подпространство Ль (Е=1, 2, 3, ..., 
п) общего пространства групповых 


Йодлрос- 
транстбо 


Рис. 8.2. Геометрическое пред- 
ставление реализаций ИНДИВИ- 
дуальных и групповых сигна- частности, могут совпасть с коорди- 


лов ·в линейном простраистве натными осями пространства Л 
Гильберта (рис. 8.2). 


Для разделения сигналов, принадлежащих различным каналам, 
подпространства Ль, должны быть непересекающимися. Другими 
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сигналов А. Эти подпространства, в. 


` 


словами, все (ненулевые) векторы ѕһ должны лежать в подпро- 
странстве Л» и ни один из них не должен попасть в $к подпрост- 
ранство с другим номером. Но высказанное условие есть не что 
иное, как определение линейной независимости подпространств Аь 
=> 

(Е=1, 2, 3, ..., п) или функций $»({) (векторов һ) [54]. 

Если векторы $» [функции $%(#), Е=1, 2, 3,..., п] линейно неза- 
висимы и образуют заданный базис {полную систему координатных 
функций {5 (#)}]!), то через них любой вектор группового сигнала 


$; (функция $;(1)] можно однозначно представить так: 


з 


— 


8 = У 4+5 или $, (0) = 2 5, (2), (8.3) 


/ =] 


где аһ — коэффициенты разложения, которые могут, например, ха- 
рактеризовать передаваемые сообщения. 

Заметим, что число независимых координат (размерность про- 
странства), определяющих элементы пространства Л [групповых си- 
гналов $; ( і)], равно сумме независимых координат (размерностей 
подпространств), определяющих сигналы %һ(#). 

Выделение индивидуальных канальных сигналов 5һ(#) в месте 
приема по групповому сигналу $, (1) сводится с геометрической 

—- 
точки зрения к определению проекций вектора $; на соответствую- 
щие подпространства (рис. 8.2). Это можно выполнить, вычисляя 
скалярные произведения. 

На самом деле, зная базисные функции {5,(ї)} можно выбрать 
другую систему базисных функций {с»(1)} так, чтобы их скаляр- 
ные произведения удовлетворяли условию 


= ОН ЕЮ 
б) (8.4) 
В, 7.7 

“Такие две системы (базисные) функций называют взаимными 
(биортогональными). 

` Используя систему {сһ(і)} в качестве опорных (весовых) сиг- 
налов, на приеме можно выполнить разделение $;(1) на состав- 
ляющие и выделить информационные коэффициенты аһ, если реа- 
лизовать п (число каналов) операций по определению скалярных 
произведений 


Т а 
(8, сь) == | в, (0с, (04 = аь (8.5) 
0 


где Г — интервал определения функций, ё= 1, .2, 3, ,.., и. 


1) Базис может, в частности, определяться полной ортонормированной си“ 
стемой функции. 
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Реализацию общего алгоритма разделения (8.5) ниже просле- 
дим при рассмотрении частных видов систем уплотнения. 


Как отмечалось, по суммарному вектору $; составляющие $» 


‘определяются однозначно {следовательно, существует возможность 
однозначного выбора ансамбля весовых функций {сь (#)} и разде- 
лить каналы], если только ансамбль функций {5һ(#))}, заданных 
на интервале 0—Т, образует линейнонезависимую .систему. А для 
этого, как известно, необходимо и достаточно, чтобы был отличен 
от нуля определитель Грама, элементы которого определены соот- 
ношениями 
7 


5,(05;(0 0. _ (8.6) 


а 
а 
- 0 
Таким образом, условие линейной независимости функций мож- 
но записать в следующем виде: 


Оп Ое б:з. . Об 


021 Р22 роз . . „бэ 
=: а . |520. (8.7) 
Олл Опа Ола 
Условие (8.7) должно выполняться при всевозможных реализа- 
циях канальных сигналов. 
Если функции ансамбля {56(1)} — линейнонезависимы, это 0з- 
начает, что (8.3) обращается в нуль только при условии, что одно- 


временно все коэффициенты аһ =0. Ясно, что для ортогонального 
на интервале 0—7 ансамбля функций 


Т о 
ре, г = т | (0504 = = ЕС 0), 5* (і о); х 
у 0 — 09 


0, 2521, 
а! = 8.8 
У Е = 1, 
$ (10) һ, 5* (ію) һь — спектр по Фурье #-го сигнала и сопряженного 


ему значения; Рсһ — средняя мощность А-го сигнала. 
Следовательно, определитель Грама в этом случае равен1): О = 


=П: Оһ = П Роһ>0, т. е. удовлетворяет условию линейной незави- 


и (87). На практике чаще всего выбирают в качестве ка- 
нальных сигналов {5(#)} именно ортогональную совокупность 


1) Реализация сигналов 5һ({) с нулевой средней мощностью исключается 
из рассмотрения. 
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функций, ибо в этом случае разделение на приеме, которое сво- 
дится, очевидно, к определению базисных компонент (проекций) 
суммарного линейного сигнала $, (1) (называемого в общем слу- 
чае разделением по форме), выполняется проще, чем в случае, ког- 
да условия ортогональности не соблюдены. 

В параграфе 1.10 было введено понятие базы системы сигна- 
лов, определяемой числом 2#,.Г.(Т. — длительность сигналов, 
Ес — полоса частот). 

Интересно выяснить, в каком соотношении находится база ан- 
самбля групповых сигналов Вх =2Еұ Ту с базой индивидуальных 
сигналов Вь=2РьГЬ. 

Можно утверждать, что 


В, > тах В,, | (8.9) 


где тахВь — максимальная база индивидуального сигнала. 


Если считать, что равны длительности индивидуальных и груп- 
повых сигналов: Г; =Т.=Т (системы частотного уплотнения), то 
соотношение (8.9) можно записать так: 


г. У шах Е, (8.10) 


где тахЁһ — максимальная полоса частот у индивидуального сиг- 
нала. Если же равны полосы частот индивидуальных и групповых 
сигналов: Ех =ЕЁһ= Е (системы временного уплотнения), то соот- 
ношение (8.9) принимает вид 
Т, > тах Т,. (8.11 

В некоторых многоканальных системах с уплотнением по фор- 
ме, в которых индивидуальные сигналы перекрываются как во вре- 
мени, так и по спектру, могут быть случаи, когда Ву =тахВ»(Е»х_ 2х 
гу тахЕһТх =Т»). В используемых многоканальных системах уп- 
лотнения тю времени и частоте обычно полоса частот и интервалы 


времени используются менее эффективно. При этом имеет место 
соотношение 


Контрольные вопросы 


1. В чем Вы видите целесообразность построения многоканальных систем связи 
путем уплотнения линии связи с повышенной пропускной способностью С? 
2. В чем особенность построения уплютненной многоканальным сообщением ли- 

НИИ СВЯЗИ? 


3. Чем ‚отличаются системы разовое уплотнения от систем комбинационного 
‘уплотнения? 
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4. По каким признакам осуществляется в многоканальных системах разделение 
реализаций сигналов на приеме? 
5. Как геометрически и аналитически формулируется условие линейной неза- 
. висимости совокупности функций ѕъ(ѓ) (векторов) 2 
6. Какие две системы функций называют взаимными и как используются взаим- 
ные системы функций при линейном разделении индивидуальных сигналов 
группового сигнала? 
7. Каковы соотношения между базами и полосами частот группового и инди- 
видуальных сигналов при многоканальной связи? . 


8.2. РАЗЛИЧНЫЕ СИСТЕМЫ УПЛОТНЕНИЯ 


В широко распространенных на практике классических систе- 
мах частотного уплотнения в качестве канальных используются 
такие сигналы $8һ(), частотные спектры которых практически не 
перекрываются. 

Представляя индивидуальный (А-й) канальный сигнал на ин- 
тервале его существования Гь в виде 


5 (0) = аь, 1 (2) соѕ [ов : + Фе, : (01, (8.12) 


где $ — номер реализации сигнала, и учитывая условия ортогональ- 
ности (8.8), можно видеть, что индивидуальные сигналы $в(+) ос- 
таются взаимно ортогональными при произвольных значениях аһ, +, 
ө,  фь, ғ если только спектры сигналов удовлетворяют указанным 
выше ограничениям. 

Это означает, что в системах с частотным уллотнением (разде- 
лением) каналов возможен любой вид модуляции в индивидуаль- 
ном канале. Следует подчеркнуть, что при частотном уплотнении 
длительность канальных сигналов Гь равна длительности сообще- 
ний, они передаются в неперекрывающихся частотных полосах, но’ 
во времени могут иметь произвольное взаимное расположение. Сле- 
довательно, системы с классическим частотным уплотнением отно- 
сятся к разряду асинхронных. 

Частотное разделение каналов обычно осуществляется на осно- 
ве одновременного выделения всех каналов группой полосовых раз- 
делительных фильтров, настроенных на частоты своего канала. 

Примерный вид амплитудного спектра 5, (о) группового сиг- 
нала при частотном уплотнении и амплитудно-частотных характе- 
ристик разделительных фильтров к(о) на приеме показан на рис. 
8.3 соответственно сплошными и пунктирными линиями. С помощью. 
полосовых фильтров можно полностью разделить сигналы, если их 
спектры не перекрываются. Для этого необходимо, чтобы каждый. 
сигнал индивидуального канала 5$»(1) занимал ограниченную по- 
лосу частот. Ню эти сигналы имеют конечную длительность и вслед- 
ствие этого, строго говоря, обладают неограниченным спектром. 
Если спектр искусственно ограничить, то возникают искажения си- 
гнала, причем чем круче срез ограничивающего бзлътра, тем силь- 
нее эти искажения. 
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Если же спектры не ограничить, то с учетом неидеальности раз- 
делительных фильтров возникают большие переходные помехи. Как 
искажение сигналов за счет ограничения их спектров, так и появ- 
ление переходных помех снижают качество (верность) связи. На 


(0), Ки) | | 
й канал 2:0 конал  каканол (1-)-й канал п-й канал 
м, Ра де, /- ЫҸ Б, 
А 
\ 
\ 


Рис. 8.3. Примерный вид амплитудного спектра груп- 
пового сигнала при классическом частотном уплот- 
нении (сплошные кривые) амплитудно-частотных ха- 
рактеристик разделительных фильтров на приеме 
(пунктирные кривые) 


практике для обеспечения нужного качества при частотных мето- 
дах уплотнения оставляют защитные частотные промежутки меж- 
ду спектрами индивидуальных сигналов (занимающие до 20% об- 
щей полосы частот группового сигнала Рух ), что, конечно, снижает 
эффективность системы частотного уплотнения. 

Классическая структурная схема системы связи < частотным 
уплотнением показана на рис. 8.4. Сообщения Р.(#), 55(#}, ..., 
5„({), дискретные или непрерывные, сначала модулируют подне- 
сущие частоты ў, ў, ..., п, образуя индивидуальные сигналы $+(#), 

п 


$(1), ..., 5т(№), а затем сигнал 5,(ї) = ‚2$н(#) модулирует общую 


несущую, образуя линейный сигнал $л(1), поступающий в канал. 
Принятый сигнал сначала детектируется (демодулируется) в об- 
щем детекторе, а затем, при помощи полосовых разделительных 
фильтров ИФ, ПФ.» ..., ПФ», выделяются индивидуальные сиг- 
налы. 

Поднесущие ўз, ў, ..., ѓа, выбираются так, чтобы спектры инди- 
видуальных сигналов не перекрывались и были разделены необ- 
ходимыми защитными интервалами. | 

Так как можно независимо выбирать любой из возможных ви- 
дов модуляции (манипуляции) поднесущих и общей несущей, су- 
ществует большое количество различных системы частотного уп- 
лотнения. При уплотнении дискретными сообщениями поднесущие 
чаще всего модулируются по частоте, а в качестве вторичной мө- 
дуляции применяется однополосная, балансная, амплитудная или 
частотная. Получающиеся при этом системы называют соответст- 
венно ЧМ-ОБП, ЧМ-БАМ, ЧМ-АМ, ЧМ-ЧМ. В проводных системах 
связи, где экономия суммарной полосы частот является решающим 
соображением чаще всего применяется система ЧМ-ОБП. По тем же 
причинам и в кв связи используется однополосная модуляция не- 
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сущей, однако проще реализуется система ЧМ-АМ. В радиорелей- 
ных системах с частотным уплотнением дискретными сообщения- 
ми чаще других применяется система ЧМ-ЧМ. 


у БД у сва д а) с. 
| щей | | 


, {л 


| 
поднес НИ СУ «ИЕН > 
щей | 


|2 


0 507—4 Груптовоб\ | Линия Групповой 
Мойулятор бля сбязи витор - К а щи 


й 


Рн, тор Генератор ГА ТОЧнИК р 5, 

< абуитий ЕТеКТОР |= 

И і несущей лоне. 5.) ЛӘ, аа АЈ 

Р, 

0) = 
ыы МОЙИЛЯТОр 
Ера 


Рис. 8.4. Структурная схема многоканальной системы связи с классическим 
частотным уплотнением 


При частотном уплотнении непрерывными сообщениями в про- 
водной связи в основном применяют систему ОБП-ОБП, в кв ка- 
налах — системы ОМ-ОМ, ОМ-БМ, ОМ-АМ, в радиорелейных ка- 
налах — ОМ-ЧМ или ЧМ-ЧМ. 

7 Оценим теперь некоторые важные показатели эффективности 
систем связи с уплотнением. При этом будем кчитать, что вредное 
воздействие переходных помех устранено), однако флуктуацион- 
ные шумы должны быть учтены в канале. ' 

Введем показатель «энергетическая цена» уплотнения тр(п), 
который показывает, во сколько раз требуется увеличить среднюю 
мощность сигнала, чтобы при данной системе уплотнения и задан- 
ной верности (вероятности ошибки при передаче дискретных сооб- 
щений, отношение сигнал/помеха на выходе детектора при переда- 
че непрерывных сообщений) передавать п сообщений вместо од- 
ного: - 


Реп 
Пр (п) Ы у (8.13) 
Ре 
где Ро, Ре» средние мощности сигналов при одноканальной и п-ка- 


нальной системах связи, при которых обеспечивается неизменное 
качество. 


В большинстве систем с частотным уплотнением (при вторичной 


1) Учет переходных помех рассматривается в специальных курсах. 
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АМ, БАМ или ОБП) можно считать, что в линейном сигнале сиг- 
налы индивидуальных каналов независимы и 


Р. „ғ пР,. 1, (8.14) 


т. е. энергетическая цена уплотнения ўр(и) = п, как и для систем 
частотного уплотнения без вторичной модуляции. В большинстве 
систем частотного уплотнения со вторичной модуляцией несущей 
по фазе или частоте энергетическую цену уплотнения тоже можно 
примерно считать равной п. 

Заметим, что в системах радиосвязи наложены ограничения на 
пиковую мощность линейного сигнала Риикт, и для обеспечения 
наибольшей верности связи на каждом временном интервале же- 
лательно, чтобы при заданном Рпик» была бы максимальна пико- 
вая мощность индивидуального сигнала Рик і. Оказывается, что в 
системах с частотным уплотнением 


гик == нх п/п, | (8.15) 


где х— коэффициент, характеризующий нелинейность передатчика 
и лежащий в пределах от | до 2. Это означает, что в то время 
как пик-фактор по мощности Л? индивидуального сигнала (отрез- 
ка синусоиды) равен 2, пик-фактор группового сигнала 


Е киа Йа — (8.16) 


На самом деле, если бы амплитудная характеристика группово- 
го тракта была строго линейной (высокая линейность здесь важ- 
на для снижения переходных помех между каналами, которые мо- 
гут возникнуть за счет нелинейности при появлении комбинацион- 
ных частот) и если допустить, что индивидуальные сигналы, яв- 
ляясь отрезками синусоиды, могут складываться в фазе, то 
Рик „=П?Р!пик і, следовательно, х=2 и заданная пиковая мощность 
передатчика крайне невыгодно распределяется ‘между каналами. 
Если допустить некоторую нелинейность группового тракта и счи- 
тать, что сложение всех индивидуальных сигналов в фазе малове- 
роятно (или принимать специальные меры то их расфазированию), 
то Хх будет меньше 2, но не меньше 1. 

Важным показателем эффективности систем уплотнения явля- 
ется так называемая «спектральная цена» уплотнения. 


А (п) = Е„/Рь (8.17) 


показывающая, во сколько раз возрастает полоса частот, занимае- 
мая многоканальным сообщением по сравнению с одноканальным 
при условии сохранения вида модуляции и постоянства величины 
Е: при передаче любого из сообщений. При частотном уплотнении 
Ағ(л) >п из-за необходимости оставлять защитные частотные ин- 
тервалы между сигналами индивидуальных каналов. 
Эффективность уплотнения также характеризуют количеством 
информации, передаваемой системой за 1с в 1 Гц полосы частот 
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(показатель у дв. ед./с, Гц), при пренебрежении ошибками в ка- 
нале: 


у= УНР, = У ВЕ, А, (п). (8.18) 
=] Е =1 - 


Если все источники дискретны и сообщения передаются двух- 
позиционным кодом сигналами неизменной длительности Го, то 


у = АТ. Е, Ар (п). (8.19) 


і 
А 
і 


Вводя коэффициент частотной избыточности системы модуля- 


ЦИИ Кр = т 22 | и полагая, что Ёо =с!ТГ.(с> 1), можно написать 
с 


у= ДКА, (0)]. (8.20) 


При частотном уплотнении каналов всегда у< 1. 

Следует заметить, что для систем: с частотным уплотнением ха- 
рактерно то, что различные подканалы могут работать с различным 
качеством. На самом деле, при частотной модуляции несущей, как 
было показано в гл. 7, спектральная плотность помехи на выходе 
детектора при флуктуационном шуме в канале неравномерна и воз- 
растает с частотой, поэтому для сообщений, передаваемых на бо- 
лее низких поднесущих, условия оказываются лучшими, чем для 
сообщений, передаваемых на более высоких поднесущих. Кроме 
того, если в канале имеют место селективные (частотнозависимые} 
замирания, то опять-таки верность связи для отдельных каналов 
является существенно различной. 

Помимо метода выделения отдельных каналов при частотном 
уплотнении полосовыми фильтрами (классический метод), в пос- 
ледние годы все чаще появляются системы, в которых отдельные 
частотные каналы разделяются согласованными фильтрами. Одна- 
ко, поскольку в этих системах полосы каналов перекрываются, их 
целесообразно отнести к системам уплотнения по форме сигнала 
и рассмотреть отдельно. 

Временнбеуплотнение. При временном уплотнении эле- 
менты индивидуальных сигналов $»(1) передаются по линии свя- 
зи поочередно (последовательно), но в общей полосе частот. Учи- 
тывая условие ортогональности (8.8), можно видеть, что индиви- 
дуальные сигналы $»(1) остаются взаимно ортогональными при 
произвольных значениях параметров импульсов, при которых обе- 
спечено отсутствие перекрытия. Это означает, что в системах с вре- 
менным уплотнением (разделением) каналов возможен любой из 
известных видов импульсной модуляции. Системы связи с времен- 
ным уплотнением (рис. 8.5} строятся как синхронные. 

Рассмотрим рис. 8.5. Здесь на передаче и приеме показаны син- 
хронно вращающиеся механические распределители, которые на 
практике заменяются электронной схемой. Посредством распреде- 
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лителя передачи сообщения от отдельных источников 6ь({) пооче- 
редно модулируют (по тому или иному параметру) периодически 
поступающие от импульсного генератора импульсы. Поскольку об- 


тента 


помеха 


Рис. 8.5. Структурная схема многоканальной системы связи с временным 
уплотнением 


= 


разующийся на выходе импульсного модулятора групповой сигнал 
5, ({) является низкочастотным, при дальней связи, как правило, 


применяется вторичная модуляция гармонической несущей ўо. На 
приеме после детектирования {выделения $;(1)] синхронный рас- 


пределитель распределяет индивидуальные сигналы по своим ка- 


налам. Индивидуальные фильтры ниж- 4) 12 3 Е 
них частот ФНЧ на приеме устраняют 
спектральные компоненты вне полосы рі. ИЕ: 


частот сигналов бһ(#). 4 
На рис. 8.6 показаны форма сигна- 9 р в 

ла (периодической импульсной после- 

довательности) на выходе импульсно- , 50 и: 


го генератора, а также формы моду- 
лирующего (гармонического} и груп- | 
пового сигналов (при АИМ). При п- 9 А Р 
кратном временном уплотнении сооб- · М 7 
щение р»(1) длительностью Т должно р 
в канале передаваться на интервале ‹ Ё 
Ти=Т/п. Отсюда ясно, что частота по- рис, 8.6. Сигналы связи при 
вторения импульсов в импульсном ге- многоканальном уплотнении во 
нераторе Рг=и.Ёи 1). времени: 

‘Финитный сигнал индивидуального @) импульсная несущая; 6) мо- 

| дулирующие сигналы трех ис- 

канала на передаче имеет, строго гово- точников; в) групповой сигнал 
ря, бесконечно протяженный спектр. при АИМ 


1) Где Ё, — тактовая частота в каждом канале, выбираемая в соответствии 
с теоремой В. А. Котельникова равной или большей 2Ес, а Ес — макси- 
мальная частота передаваемого сообщения в отдельном канале. При уплотнении 
дискретных (двоичных) сообщений Ё, определяется технической скоростью ин- 
дивидуального источника сообщений. 
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Вследствие ограниченности полосы пропускания реального канала 
на выходе канала отдельные импульсы кигнала расплываются, что 
создает предпосылки для возникновения переходных помех между 
соседними каналами. Для снижения переходных помех обычно по- 
лосу пропускания группового тракта расширяют до величины по- 
рядка Зп/Т или при заданной полосе соответственно уменьшают чи- 
сло каналов п или вводят защитные временные интервалы между 
импульсами индивидуальных каналов. 

Все эти мероприятия снижают эффективность систем с времен- 
ным уплотнением. Причиной переходных помех может быть также 
и распространение радиоволн (например, в Кв связи), 

в результате чего запаздывающий луч, несущий сигнал одного ка- 
нала, может интерферировать с первым лучем, соответствующим 
другому каналу. Для защиты от таких помех часто вводят защит- 
ный интервал, равный максимальному времени запаздывания 'Афтах 
между лучами < соизмеримой интенсивностью. Однако этот защит- 
ный интервал не должен, естественно, превышать время, отводимое 
для передачи индивидуального канала Ти=Т/п, т. е. Ла» << Ги. 
При кв связи и Лѓљах = 3 мс: имеем Ги—3 ‘мс, что при технической 
скорости о= 1/7 = 50 бод ограничивает число каналов й<6. 

Следует однако подчеркнуть, что реализация идей адаптивной 
‘компенсации (коррекции) переходных процессов канала (см. гл. 9) 
позволяет снять ограничение на минимально допустимые значения 
длительности сигнальных посылок и строить эффективные скорост- 
ные системы связи с временным уплотнением (последовательной 
передачей информации). 

Важные преимущества систем временного уплотнения (метод, 
последовательной передачи информации источников) перед частот- 
ными [метод параллельной (во времени) передачи информации ис- 
точников| — относительная простота каналообразующей аппарату- 
ры, понижение требований к амплитудным характеристикам трак- 
та и, что особенно важно для радиосвязи, независимость пик-фак- 
тора сигнала от числа уплотняемых каналов. Для импульсных «и- 
стем с активной паузой пиковая мощность передатчика определя- 
ет и пиковую мощность сигнала в индивидуальном канале. Это об- 
стоятельство обусловливает энергетический выигрыш систем вре- 
менного уплотнения перед системами частотного уплотнения с той 
же общей производительностью. 

Энергетическая цена временного уплотнения ўр(л) ==> л. При пе- 
редаче непрерывных сообщений и использовании наиболее распро- 
страненных систем ФИМ-АМ, КИМ-АМ (для которых характерно. 
постоянство длительности отдельных импульсов) это объясняется 
тем, что число излучаемых импульсов в единицу времени пропор- 
ционально п, а необходимая энергия каждого импульса (для обес- 
печения заданной верности). определяется условием превышения 
порога помехоустойчивости, т. е. зависит лишь от спектральной 
плотности помехи Съ. Поскольку с изменением числа каналов уп- 
лотнения величина Сш не. меняется (переходными помехами пре- 
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небрегаем), необходимая энергия сигнала в единицу времени, т. е. 
его средняя мощность, пропорциональна п. 

При передаче дискретных сообщений для сохранения неизмен- 
НОЙ вероятности ошибки при флуктуационной помехе с заданной 
спектральной плотностью Съ требуется сохранение постоянства 
энергии посылки. Поскольку при временном уплотнении длитель- 
ность элемента сигнал сокращается в п раз, для выполнения этого. 
условия надо увеличить мощность сигнала также в п раз, т. е. 
пР(п) =п. Эти же соображения позволяют считать, что спектраль- 
ная цена временного уплотнения Ае(п)^п, если пренебречь меж- 
символьной интерференцией. 

Показатель у, определяемый ф-лой (8.20), для систем времен- 
ного и частотного уплотнения (с согласованными фильтрами) при- 
нимает примерно одинаковое значение и практически при дискрет- 
ных сообщениях в двоичном коде меньше | дв. ед./с, Гц. 

Уплотнение по фазе. Рассмотрим случай раздельного уп- 
лотнения, когда в качестве индивидуальных сигналов на интерва- 
ле 0<—1=ТГе выбраны гармонические функции: 


5, (2) = ак со$ («ЕЁ фь), А = 1,2,3,..., п. (8.21) 
Считая, что величины аһ в (8.21) статистически независимы, но . 


имеют однородную статистику, можно видеть, что энергетическая 
цена уплотнения пр(п) в этой системе равна п, у то время, как. 


спектральная цена уплотнения Ағ(п) =1, а у= а (дв. ед./с, Гц) 


при передаче сообщений от двоичных источников, т. е. система очень 
выгодно использует полосу частот. Поскольку частота у .всех реа- 
лизаций ансамбля (8.21) неизменна, для пе- 
редачи информации и разделения каналов 
можно использовать отличие сигналов или 
по амплитуде, или по фазе. Если значение 
фаз фь манипулировать в соответствии © пе- 
редаваемым сообщением и иметь у отдельных 
реализаций различные, но не меняющиеся 
амплитуды ав, то при помощи нелинейных 
устройств (например, ограничителей) воз- 
можно разделение каналов. Такую систему 
можно назвать уплотненной по амплитуде. 

Если же в соответствии с передаваемым 
сообщением менять амплитуды реализаций и о. КПУ 
аз, но иметь у отдельных реализаций раз- рим 
личные, но не меняющиеся фазы Фь, ТО ВОЗ- системе с уплотнением 
можно линейное разделение или, как гово- по фазе 
рят в данном случае, уплотнение по фазе. 

При помощи определителя Грама легко проверить, что лишь 
при п=2 сигналы (8.21) остаются при фазовом уплотнении линей- 
нонезависимыми при произвольной разности фаз между индивиду- 
альными сигналами Аф=ф:—ф25-Ал(Ё=0, 1, 2, 3...). 
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В двухканальной системе с фазовым уплотнением, сигнал на 
входе разделяющего. устройства (рис. 8.7) приемника (при прене- 
брежении аддитивной помехой и искажениями в канале) можно) 
записать в виде 


5; (#) = а 60$ (® #- фл) + 4260$ (01+ 5 (8.29) 


В предположении того, что время анализа (интегрирования) 
Т »>2л/о, опорные сигналы с1(1) и с2(#), подаваемые на перемножи- 
‚ тели, определяются соотношениями: 


та: к 
с (1) = ЕАС ——— С05 (02+ 2). 


а МГ 
20 = тас 905 С + м): (8.93) 


В отсутствие помехи мы получаем на выходе первого канала 


устройства разделения ыы (#)с.(1)аі = аз, на выходе же второ- 


Т 
го канала сигнал равен: = | $; (Р)с2()@=а». Таким образом, в 
0 
отсутствие аддитивной помехи и искажений каналы разделяются 
полностью. 

Случай, когда число каналов фазового уплотнения п на одной 
поднесущей равно двум и разность фаз между ними Аф=90°, пред- 
ставляет наибольший интерес, поскольку система сигналов оказы- 
вается взаимоортогональной и упрощается формирование юпорных 
сигналов. На самом деле, при Аф=л/2 из (8.23) следует: 


Сі (0) = 2 с05 (01+ фі); сә (7) = 2с05 (оѓ ф— 7/2). 


Групповой сигнал в этой системе при передаче непрерывных со- 
‚‹общений 61 (#) и 52(Ё) имеет вид 


з, () = 8, (0 03 (о Ф) +0 (0) зіп(о/ + Ф) (8.24) 


и может быть получен посредством балансной модуляции двух не- 
‚‘сущих, находящихся в квадратуре (их взаимный фазовый сдвиг 
равен 90°). 

Уплотнение по форме. Наиболее общим методом уплот- 
нения каналов является уплотнение по форме, когда для индивиду- 
альных каналов используются сигналы различной формы, удовлет- 
‚воряющие условиям линейной независимости. . 

Если при этом сообщения отдельных каналов передавать в об- 
щих частотных и временных интервалах, можно существенно по- 
высить эффективность системы связи по сравнению с рассмотрен- 
ными выше системами частотного и временного уплотнения. 

Поскольку ортогонализация системы сигналов упрощает реа- 
‚лизацию приемных устройств и улучшает помехоустойчивость свя- 
зи, на практике используется, главным образом, этот признак. 
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Для передачи информации в многоканальных системах связи 
наиболее применимы индивидуальные сигналы в виде отрезков гар- 
монических колебаний кратных частот (так называемые простые 
сигналы): | 


5,(0) = асоѕ(0ь#4- Ф); вые, = 1,9,3,.., п; (8.25) 


Та 


Та — время анализа элементарных сигналов. Система- сигналов 
(8.25) оказывается ортогональной в усиленном смысле. 


Известные многоканальные системы связи «Кинеплекс» и МС-1 [18] являются 
примерами систем, использующих сигналы вида (8.25) и оптимальную технику 
выделения сигналов отдельных частотных каналов (согласованными фильтрами 
или эквивалентными им схемами приема). В этих системах телефонный канал 
с полосой 3,1 кГц уплотняется телеграфными сообщениями 40 источников, ра- 
ботающих синхронно со скоростью 75 бод (длительность посылки Те А 13,4 мс). 
Таким образом, в указанной полосе передается 75Ж40=3000 двоичных единиц в 
секунду (если пренебречь ошибочно принятыми посылками), а показатель у — 
немногим меньше |. 

На 20 частотах, сдвинутых на А}=110 Гц, осуществляется двойная относи- 
тельная фазовая манипуляция, в то время как 21-я частотная составляющая, 
расположенная внутри полосы 3,1 кГц, но сдвинутая относительно рабочих ча- 
стот, используется для синхронизации прнемного устройства !). Таким образом, 
‚20 частотных составляющих передают информацию от 40 источников, на каждой 
частоте здесь осуществляется комбинационное уплотнение. 

На приеме выделение и анализ индивидуальных сигналов согласованными 
фильтрами (или корреляционной техникой) ведутся на активном интервале 
Та = 9,1 мс, в то время как разность между длительностью элемента сигнала Ге 
и Та (АТ=13,4—9,1=4,3 мс) используется как защитный интервал (борьба про- 
тив многолучевости в кв связи, гашение колебаний соседних посылок). 


Нетрудно видеть, что разнесение частот в рассматриваемых си- 
стемах Ај= 110 Гц 1/Т.а= 1/9, 1 мс, т. е. обеспечена ортогональность 
(причем в усиленном смысле) системы сигналов при любых зна- 
чениях параметров а и фһ, что существенно с точки зрения раз- · 
личных технических проблем (например, проблема фазовой ста- 
бильности в канале). 


Применение ортогональных в усиленном смысле сигналов и согласованных 
фильтров обеспечивает существенно более экономичное использование полосы 
частотного канала, чем старые системы с частотным уплотнением (использующие 
полосовые . разделительные фильтры). На самом деле, если при скорости теле- 
графирования о=1/Т=50 бод выбрать умеренное разнесение частот Л{= 3/7 = 
= 150 Гц в системе с полосовыми фильтрами, то каждый индивидуальный канал · 
с ЧМ потребует полосу 300 Гц (для двух частот манипуляции). В полосе 
3,1 кГц можно будет разместить 10 каналов, что обеспечит суммарную скорость 
10<50=500 дв. ед. в секунду (если пренебречь ошибками) или у =500/3100 2х 
220,17 дв. ед./с, Гц. Система МС-1 .(или ей аналогичные системы) обеспечивает 
(при использовании, правда, 4-позиционного кода) значительно большую эффек- 
тивность: примерно | дв. ед./с, Гц. При двоичном коде можно было обеспечить 
в этой системе передачу 0,5 дв.ед./е, Гц, что в 0,5/0,17 х3 раза больше, чем 
при классических методах уплотнения. 

Заметим, что в то время как при независимости п отдельных каналов энер- 
гетическая цена уплотнения многочастотных систем с согласованными фильтра- 


1) В более позднем и усовершенствованном варианте, системе МС-5, синхро- 
низация осуществляется по рабочим посылкам, что позволяет повысить эффек- 
тивность системы. 
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МИ Пр(п)^=п,` пиковая мощность передатчика используется значительно хужё. 
Пик-фактор по мощности в общем случае определяется ф-лой (8.16). 

В последние годы появились многоканальные системы уплотнения по фор- 
ме, использующие «почти» ортогональные сипналы, при которых условие (8.8) 
при 25-1 выполняется лишь приближенно. 


Существенно, что в этих системах приблизительная ортогональ- 
ность (причем в усиленном смысле) между сигналами сохраняется 
при заметных взаимных сдвигах между ними во времени. Это по- 
зволяет на базе таких сигналов создавать многоканальные так на- 
зываемые асинхронные адресные системы связи (ААСС) со сво- 
бодным доступом абонентов в общую сеть [6]. 


Почти ортогональные сигналы для систем ААСС могут образоваться самы- 
ми различными способами, главное, чтобы их автокорреляционные функции бы- 
ли как можно уже (близки к ӧ-функции), а взаимокорреляционные функцин 
были при произвольных взаимных сдвигах близки к нулю (основное условие 
приблизительной ортогональности сигналов). Такие сигналы (называемые также 
сложными, шумоподобными, псевдослучайными или широкополосными} реализу- 
ются самыми различными способами: реализациями отрезков «белого шума», 
последовательностями коротких радиоимпульсов с модулящией амплитуды, фа- 
зы или частоты (так называемые составные сигналы), и т. п. [30, 37]. 

ААСС используются пока в основном для передачи телефонных сообщений 
в укв диапазоне. Каждый. источник (абонент) может независимо входить в сеть 
набором. кода (адреса) получателя (вызываемого абонента). Отдельные источ- 
ники сети ААСС могут территориально располагаться на весьма больших рас- 
стояниях друг от друга, что не мешает им войти в связь с той же легкостью, 
как это делают абонеиты городской телефонной сети. · | 

Отдельным адресам ААСС сопоставляются различные шумоподобные сигна- 
лы из общего ансамбля почти ортогональных сипналов, используемых в си- 
стеме. Число реализаций этого ансамбля п определяет кратность (число кана: 
лов) системы уплотнения, которая в распространенных системах ААСС равиа 
1000 и более. 

Передачу сообщений ` между корреспондентами в распространенных систе- 
мах ААСС с составными сигналами поясняет рис. 8.8. Сообщение, подлежащее 
передаче, подвергается сначала импульсной модуляции (ФИМ, дельта-модуля- 
ция и т. п.). Затем каждый короткий импульс (его длительность — порядка 
0,5 мкс, а ширина спектра — порядка нескольких мегагерц) преобразуется в ад- 
ресную последовательность из №М=4 импульсов, разделенных паузами и разли- 
чающихся своими частотами заполнения. Если каждый из этих импульсов мо- 
жет в пределах адресной последовательности занять одно из [=17 различных 
положений во времени, то кратность уплотнения 


Адресные последовательности образуются с помощью линии задержки с 
1=17 отводами, из которых используются лишь №=4 в местах, соответствующих 
адресу вызываемого абонента. Эти 4 импульса манипулируют по амплитуде 
частоты 4 поднесущих, так что суммарный сигнал на входе группового моду- 
лятора имеет вид рис. 8.8. Для того чтобы вызвать определенного абонента и 
установить с ним связь, необходимо установить соответствующие № положений 
линии задержки на передатчике в соответствии с присвоенной этому абоненту 
адресной кодовой комбинацией. Частоты в системе не перестраиваются, что 
способствует ее надежности и удешевлению. ~ 

Индивидуальный приемник после группового детектора содержит №=4 по- 
лосовых фильтра, настроенных на частоты поднесущих. Импульсы, продетекти-. 
рованные на выходе полосовых фильтров, поступают на линии задержки, иден- 
тичные линиям, используемым на передатчике. Отводы. на этих линиях выби- 
раются так, чтобы на выходе схемы сравнения все № импульсов, соответствую- 
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щие кодовой комбинации адреса данного абонента, совпали бы во времени, 
При выполнении этого условия нелинейная схема совпадений выдает на вы- 
ходе импульс со следами первичной модуляции, который затем подается на 
импульсиый детектор. | 

Если с выходов линий задержки на вход схемы совпадения импульсы по- 
ступят неодновременно, то импульс на выходе схемы совпадения не появится. 
Тем самым обеспечивается избирательность приемника на сигнал, соответствую: 


Индивидуальный передатчик 


Ё=17; Т=П=4 
123456578 9101 1213 1415 1617 


> 


5,0) |Импильсный 
модулятор 


Групповой 
модулятор 


Индивидуальный приемник 
17 16 15 141317110 987655 4421 


Импульсный 5) 


о детектор 


детектор . 


Схема сравнения 


Рис. 8.8. Структурная схема многоканальной асинхронной адресной 
системы связи с «почти» ортогональными широкополосными сигналами 


щий присвоенному ему адресу. Нетрудно видеть, что линии задержки на прие- 
ме, по существу, фильтры, согласованные с видеоимпульсами кодовой комби- 
нации данного адреса (юм. рис. 6.14). 

Чтобы уменьшить вероятность образования ложных импульсов из-за дейст- 
вия флуктуационного шума в канале, мощность сигнала в системе ААСС` долж- 
на быть достаточно большой. Чтобы вероятность образования импульсами дру- 
тих каналов случайной последовательности, совпадающей с- адресом данного 
абонента, была достаточно мала, в системах ААСС приходится ограничить крат- 
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ность уплотнения п. Энергетическая цена уплотнения в системах ААСС пример: 
но, равна л, а спектральная цена уплотнения ненамного превышает 1. ` 

Комбинационноеисмешанное уплотнение. Ком: 
бинационное уплотнение широко применяется для передачи дис- 
кретных сообщений и отличается тем, что сообщения от всех ис- 
точников кодируются совместно, так что каждый кодовый символ 
несет в одинаковой полосе частот и в одно и то же время инфор: 
мацию от очередных элементов всех передаваемых сообщений. 

Для пояснения существа комбинационного уплотнения поло- 
жим, что имеется п дискретных источников, выдающих информа- 
цию двоичным кодом («0» и «1І») со скоростью © = (1/Т), дв. ед./с. 
Вместо передачи за время Т п независимых двоичных символов от 
отдельных источников можно поступить иначе — присваивать со- 
вокупности из и символов новую кодовую комбинацию и переда- 
вать ее за время Т. Очевидно, что этот ‘новый код должен иметь 
позиционность т = 2" по числу возможных комбинаций символов 
исходных двоичных источников. Так как с ростом и основание но- 
вого кода т растет очень быстро, а одновременно усложняется «и- 
стема формирования и обработки информации и падает ее эффек- 
тивность, на практике комбинационное уплотнение применяется в 
основном при п= 2, т. е. т= 22= 4, 

Примерами систем комбинационного уплотнения, использующих 
четырехпозиционный код, являются: система с двойной частотной · 
манипуляцией (ДЧМ или ДЧТ — двойная частотная телеграфия); 
система с двойной фазовой манипуляцией (ДФМ) или двойной 
относительной фазовой манипуляцией (ДОФМ). 

В системе ДЧМ сигналом служит отрезок синусоиды постоянной 
амплитуды, характеризуемой одним из четырех значений частоты 
(Һ, Р, їз, №) в зависимости от сочетания двоичных сигналов от двух 
независимых каналов. м код можно задать нижеследую- 
щей таблицей: 


Символ 1-го канала | «1» «1» | «0» «0» 
Символ 2-го канала «|» «0» «1» ‹0» 
Рабочие частоты ДЧТ ћҺ Ра ѓз [4 


В месте приема определяется, какая из четырех возможных ре- 
ализаций сигнала передавалась, а по ней — и информация для 
двух получателей. Спектральная баа уплотнения системы ДЧМ. 
равна 2. 

Если сравнить систему ДЧМ с двумя системами ЧТ (двухка- 
нальная ЧТ), использующими примерно ту же общую полосу ча- 
стот и обеспечивающими тот же объем передаваемой информации, 
нетрудно выявить энергетические преимущества системы ДЧМ. 
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Действительно, для двухканальной ЧТ при использовании от- 
резков синусоидальных сигналов р не меньше 2, в то время как 
для системы ДЧМ трах 1, т. е. в этой системе можно обеспечить оди- 
наковое с одноканальной качество, не изменяя мощность передат- 
чика. 

В самом деле, согласно ф-ле (6.91) вероягность ошибочного 
приема символа в 4-позиционной системе ДЧМ в гауссовом канале 
с неопределенной фазой равна в области малых ошибок: р; = 

2 \ 


З Ра 
= ——–ехр ри ) . Но, анализируя кодирование в системе ДЧМ 
(осм. приведенную выше таблицу), можно убедиться в том, что лишь 
в двух из трех возможных случаев ошибочного решения о пере- 
данной частоте группового сигнала символы в отдельных каналах 
будут зарегистрированы ошибочно. Поэтому вероятность ошибки 


в каждом ‘из двух каналов системы ДЧМ 
аа а ЕН 
| 3 4 0 4 о. 


ИЛИ 
= (=) | (8.27) 


При одноканальной передаче в системе ЧТ (ортогональной в уси- 
1 

ленном смысле) #2 = 21п (5) Отсюда энергетическая цена уплот- 
р 


1 
и? "(--) 
4 р 
р н, В области малых ошибок рғ 1. 
У, (53) 4+ 10 (=) 

Если сравнить не средние, а пиковые мощности сигналов ДЧМ 
и двухканальной ЧТ, преимущества ДЧМ еще более очевидны, На 
самом деле, в системе ДЧМ пиковая мощность в отдельном кана- 
ле равна пиковой мощности передатчика Ррер (так как каждый раз 
изучается лишь одна частота). Для того же чтобы в двухканаль- 
ной ЧТ в каждом канале иметь такую мощность, надо при стро- 
гом линейном режиме передатчика иметь пиковую мощность пере- 
датчика, в 4 раза большую. 

В системе ДФМ сигналом служит отрезок синусоиды постоян- 
ной амплитуды и частоты, но принимающий одно из 4 значений 
фазы (фи, Фф, фз, ф:) в зависимости от сочетания двоичных симво- 
лов от двух независимых каналов. Например, код можно задать 
следующей таблицей. 

В рассматриваемой системе информация заложена в началь- 
ной фазе сигнала и, следовательно, реу ется когерентная юбработ- 
ка сигнала на приеме. 

Рассмотрим рис. 8.9. Эти сигналы можно рассматривать как 
результат суммирования сигналов двух независимых двоичных ка- 
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Символ 1-го канала | «1» «1» | «0» «0» 
Символ 2-го канала «1» | «0» | «1» «0» 
Фаза сигнала ДФМ ф:=0 ф.=7л/2 фз=л я 


== 


налов ФТ (1 и 2-го) с амплитудой а/У 2, сдвинутых взаимно на 
90°, Средняя мощность этих сигналов в 2 раза меньше, чем у сум- 
марного сигнала ДФТ. Следовательно, при оптимальном когерент- 
ИУ ном приеме вероятность ошибки 
в каждом из двоичных каналов 
определяется ф-лой (6.59), если | 
там И? заменить на #2?/2, т. е. 


— 0,51 —$Ф(#)]. ° (8.28) 


Другими словами, энергетиче- 
ская цена рассматриваемого спо- 
соба уплотнения р= 2, как при 
частотном ‘или временном уплот- 
нении. Однако, в отличие от по- 
следних, система ДФМ более эко- 
номично использует полосу час- 
тот: при той же суммарной ско- 
рости передачи информации она 
занимает примерно ту же полосу 
частот, что и одноканальная ФМ, 
т.е. спектральная цена уплотнения системы ДФМ равна: Ағ = і 

Вследствие трудностей обеспечения синфазного опорного нап- 
ряжения на практике реализована пока лишь система с ДВОИЧНОЙ 
относительной фазовой манипуляцией (ДОФМ) 1). 

Возможная в системе ДОФМ разность фаз между соседними 
посылками определяется сочетанием двоичных символов от двух 
источников и может, как, например, в системе МС-1 [18], опреде- 
ляться в соответствии со следующей таблицей. 

Сигналы ДОФМ можно принять различными методами, в ча- 
стности, при когерентной обработке методом сравнения полярно- 
стей (см. параграф 6.5). Устраняя влияния перескоков фазы опор- 
ного напряжения на прием последующих символов, мы, как и при 
ОФМ, имеем такую ситуацию, когда при ошибочном определении 
фазы одного элемента сигнала ошибочно оказываются определен- 
ными два соседних символа, поскольку одно и то же значение фа- 
зы участвует в определении двух символов. Это приводит к тому, 


Рис. 8.9. Векторная диаграмма сигна- 
лов при двойной фазовой телеграфии 


+) Особенности єнстем, использующих относительную манипуляцию, рас- 
смотрены в параграфах 2.1, 6.5 и 6.6. 
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н о а 


Символ 1-го канала | «1» «1» | «0» «0» 


Символ 2-го канала «1» | «0»: | «0» «12 
Разность фаз между пере- Аф, =0 л А Ф; = яп 3 г 
даваемым и предыдущим ра Аа ® 


элементами сигнала 


что вероятность ошибки в одном канале в системе ДОФМ при- 
мерно в 2 раза выше, чем в системе ДФМ. 

Двойная относительная манипуляция фазы применена в каж- 
дом из 20 частотноуплотненных каналов упоминавшихся выше сис- 
тем «Кинеплекс» и МС-1 [18], которые представляют собой приме- 
ры смешанных систем уплотнения. 

Энергетическая цена уплотнения этих систем р= 40, т. е. крат- 
‚ ности уплотнения, в то время как их спектральная цена уплотнения 
определяется спектральной ценой уплотнения 20 частотных кана- 
лов и равна: Ағ 20. 


Контрольные вопросы ` 


1. Каковы особенности построения классических (асинхронных) систем раздель- 
ного частотного уплотнения и синхронных систем частотного уплотнения (с 
согласованными фильтрами)? 

2. Как определяются энергетическая и спектральная цены уплотнения систем 
связи, показатель у (количество информации, передаваемой многоканальной 
системой в 1 с на 1: Гц полосы частот) и пик-фактор группового сигнала в 
системах частотного уплотнения)? 

3. В чем особенности построения синхронных систем временного уплотнения? 

4. Чем объяснить пониженные требования к линейности тракта, простоту аппа- 
ратуры и лучшее использование пиковой мощности передатчика в системах 
временного уплотнения по сравнению с системами частотного уплотнения? 

5. Каковы реализационные основы и показатели эффективности систем с уплот- 
нением по фазе? 

6. Чем объяснить большую ь`ффективность синхронных систем частотного уп- 
лотнения (с согласованными фильтрами) по сравнению с классическими си- 
стемами уплотнения, в которых каналы разделяются полосовыми фильтрами? 

7. Каковы свойства «почти» ортогональных (сложных шумоподобных} сигналов, 
используемых для уплютнения по форме в асинхронных адресных системах, 
и общие принципы передачи сообщений в ААСС? - 

8. Сообщения каких источников передаются посредством комбинационного и 
смешанного уплотнения и в чем особенности систем ДЧМ, ДФМ, ДОФМ? 

9. Какова сравнительная эффективность двухканальной ЧТ и ФТ и систем 
ДЧМ, ДФМ (ДОФМ)? 


13* 


9 глАВвА 


Методы повышения эффективности 
и помехоустоичивости систем связи 


9.1. УСТРАНЕНИЕ ИЗБЫТОЧНОСТИ 

Статистическая теория связи выдвигает и строго обосновывает 
ряд методов, позволяющих существенно повысить эффективность 
(экономию полосы частот, скорость передачи информации, поме- 
хоустойчивость и т. п.) систем связи. Нексторые из этих методов. 
уже весьма широко применяются. Остановимся на следующих из 
них: устранение избыточности сообщений, статистическое уплотне- 
ние, разнесенный прием сигналов, прием в целом, использование. 
каналов обратной связи, применение широкополосных «игналов, 
адаптивная компенсация (коррекция) каналов связи. 

Устранение избыточности сообщений (см. параграф 4.2) сводит- 
ся к устранению вероятностных связей между элементами сообще- 
ния (достигаемому для дискретных сообщений укрупнением алфа- 
вита) и к выравниванию вероятностей появления отдельных сим- 
волов (достигаемому для дискретных сообщений статистическим 
кодированием). 

`В настоящее время методы статистического (экономного) коди- 
рования в системах передачи данных (например, в вычислительных 
машинах и при передаче телеграфной информации} на практике 
не используются. Это обусловлено тем, что в вычислительных ма- 
шинах избыточность информации мала, в телеграфных же сообще- 
ниях избыточность обусловлена в основном вероятностными свя- 
зями между буквами, которые простираются очень далеко. Это 
означает, что для устранения избыточности пришлось бы приме- 
нять значительное укрупнение алфавита, что сильно усложняет 
техническую реализацию устройств кодирования и декодирования. 
Кроме этого, большая избыточность телеграфных сообщений поз- 
воляет правильно восстановить текст и при значительных ошибках 
в канале, ее устранение повлекло бы за собой существенное повы- 
шение требований к качественным характеристикам каналов связи. 

Вопрос об устранении избыточности источника очень актуален 
и экономически зажен при передаче непрерывных сообщений (в 
частности, в телефонии и телевидении), где к тому же избыточность 
сообщений трудно использовать для повышения верности связи. · 
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Речевой сигнал обладаег избыточностью, что следует хотя бы 
‘из того, что’ для передачи какого-то текста повтелефону требуется 
значительно ббльшая пропускная способность (полоса частот) ка- 
нала, чем при его передаче по телеграфу. Даже частичное устра- 
нение избыточности телефонных сообщений, обусловленной, глав- 
ным образом, сложными связями между его отдельными элемента- 
ми, позволило бы заметно сократить необходимую полосу пропус- 
кания канала и снизить требование к его качеству, т. е. привело бы 
к кущественному выигрышу. Предпринимается очень много попы- 
ток устранить избыточность телефонных сообщений при помощи 
различных типов вокодеров!) — устройств для кодирования голо- 
са, в которых по линии связи, как правило дискретными метода- 
ми, передается лишь информация об отдельных параметрах теле- 
. фонного сообщения, по которым в месте приема синтезируется ре- 
чевой сигнал. Обобщенная структурная схема передачи телефон- 
ного сообщения с вокодером показана на рис. 9.1. 


лок 


Источник формирования 
общения параметров 
| сообщения 


Оценка 
параметров 
соббщения 


 Ыоличателе | _ 
сообщения 


синтезатор 
соод щения 
‹ 


Рис. 9.1. Обобщенная структурная схема передачи непре- 
рывного сообщения путем измерения и передачи по кана- 
лу совокупности его параметров и синтеза по ним в мес- 
те приема исходного сообщения 


В некоторых вокодерах параметрами сообщения служат ампли- 
туды сигналов в определенных, наиболее характерных для речи, уз- 
ких полосках сообщения '(формантные вокодеры), в других (гармо- 
нические вокодеры) параметрами являются несколько коэффици- 
ентов Фурье от разложения в ряд текущего амплитудного спектра 
сигнала. 

Разработки последнего времени обеспечивают качество переда- 
чи телефонных сообщений вокодером и в трудных условиях кв 
связи, используя дискретные методы передачи параметров речи. 

Острее, чем в телефонии, стоит вопрос об устранении избыточ- 
пости в телевидении. Эта избыточность колоссальна, о чем, в ча- 
стности, свидетельствует ширина полосы частот, требуемой сегод- 
ня для передачи телевизионного сигнала: (порядка 6 МГц). Между 
тем оказывается, что соседние элементы изображения на одной 
строке, соседние строки внутри кадра и даже соседние кадры изо- 


1) Термин образован от-английских слов: уоісе — голос и со4дег — кодиро- 
вание. 
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бражения сильно коррелированы между собой, что порождает боль- . 
шую избыточность [28]. Ее можно было бы устранить, например, 
передавая значительно ‘меньшее число элементов в единицу време- 
ни и производя интерполяцию или же передавая по линии связи 
лишь сигнал ошибки между действительным и предсказанным зна- 
чениями непрерывного сигнала (рис. 9.2). Более радикальное сок- 


|Резенезатор 
вы НЕПДЕРЬ/ВНО- 
20 сигнала 


Приемник 
сигнала 
ошибки 


Ҹотройств 
Сраћвения 


Передатчик 
сигнала 
ошибки 


Яетройство 
сравнения 


і! 
г 
4 


Предеказы- 


Пребсказы- 
бающее | дающее 
устройство усТдойстдо 


і 
т 


9 


Рис. 9.2. Структурная схема передачи непрерывного сообщения путем передачи 
по каналу сигнала ошибки между предсказанным и измеренным значениями 
сигнала д 


ращение избыточности телевизионного сообщения, однако, обеща- 
ет луть телекодера (см. рис. 9.1). Очевидно, что в параметрах, ко- 
торые определят в телекодере передаваемое сообщение, должны 
быть максимально учтены особенности человеческого зрения и У 
цесса восприятия им изображений. 

К сожалению, предложенные и частично смакетированные спо- 
собы «сжатия» телевизионного сигнала с целью сокращения, в пер- 
вую очередь, его спектра еще очень далеки от желаемых. 


9.2. СТАТИСТИЧЕСКОЕ УПЛОТНЕНИЕ 


Рассмотренные в гл. 8 системы уплотнения линий ‘связи нельзя 
считать предельно эффективными. Основная причина неэффектив- 
ности заключается в том, что отдельные интервалы времени и ча- 
` @тоты постоянно закреплены за отдельными абонентами. независи- 
мо от того, есть ли действительная потребность в них или нет. Дру- 
гими словами, не учитывается то обстоятельство, что источник со- 
общений, как правило, выдает информацию на все время и не во 
всей отводимой ему частотной полосе. Это особенно наглядно про- 
является при уплотнении канала телефонными сообщениями. 

На самом деле, при двусторонней телефонной связи отдельный 
абонент говорит в среднем не более половины времени, остальное 

время слушает ответ. Существуют перерывы и в самом разговоре, 
во время которых по каналу информация не передается, хотя он и 
занят. | 

Поскольку перерывы связи в большинстве уплотняемых каналов 
происходят независимо, имеется возможность повысить число пе- 
редаваемых сообщений (эффективность связи), заполняя частот- 
ные или временные участки, в которых передача на данном интер- 
вале отсутствует, сигналами дополнительных связей. Само собой 


350 


понятно, что реализация этой возможности связана сопределенны- 
ми техническими трудностями, так как в таких системах частотные 
ИЛИ временные интервалы нельзя закреплять за отдельными источ- 
никами. 


Предложено несколько систем повышенной эффективности со статистическим 
уплотнением (учитывающие статистику естественных перерывов связи). Доволь- 
но просто задача статистического уплотнения телефонными сообщениями реша- 
ется с помощью нового метода импульсной модуляции ИИМ — интервально- 
импульсная модуляция. При этом методе информация о передаваемом сообще- 
нии содержится в длительности интервала А? между импульсом, соответствую- 
щим данному. сообщению, и предыдущим импульсом, который соответствует 
другому по порядку сообщению. 

В отличие от ФИМ, при ИИМ для уплотняющих каналов не отводится 
жестко установленных отрезков времени, импульсы отдельных каналов разме- 
щаются в тактовом интервале Ги=1/2Е‹ в соответствии со значениями пере- 
даваемых сообщений. 

Число возможных каналов в системе ИИМ определяют, исходя из того, 
что сумма всех интервалов Аі; между импульсами с вероятностью, близкой к 
единице, не должна превышать Ги: 


п 
, Р (9.1) 


Если бы во всех каналах езиды. передавалась без перерывов, то воз- 
можное число каналов 


= Ты/А ідах. | (9.2) 


С учетом же статистики перерывов значение п следующее из (9.1), может 
в 3—4 раза превышать значение л, следующее из (9.2) и справедливое для обыч- 
ной системы ФИМ. ИИМ реализована в НО проводных системах теле- 
фонной связи. 


9.3. РАЗНЕСЕННЫЙ ПРИЕМ 


Сущность разнесенного приема заключается в том, что передан- 


ное сообщение воспроизводится на приеме не по одному, а по двум · 


или более сигналам, несущим одну и ту же информацию. Говорят 
о числе ветвей разнесенного приема п. Разнесенный прием тем бо- 
лее эффективен (тем больше увеличивает помехоустойчивость свя- 
зи по сравнению с одиночным приемом), чем меньше величина вза- 
имной корреляции между помехами и полезными сигналами в от- 


дельных ветвях. Разнесенный прием является одним из основных. 


способов повышения помехоустойчивости связи при наличии зами- 
раний сигнала. 

В радиосвязи различают, по крайней мере, 6 способов разнесены 
ного приема: во времени (сводится, по существу, к повторению сиг 
нала несколько раз); по частоте (полезный сигнал дублируется по 
многим частотным каналам); прием сигнала на различные антен- 
ны, разнесенные в пространстве; поляризационное разнесение (при- 
ем на различные антенны, расположенные в одном месте, но при: 
нимающие каждая электромагнитную волну определенной поляри- 
зации); разнесение по углу прихода электромагнитной волны в го- 
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ризонтальной или вертикальной плоскости (применяется на укв); 
разнесение по отдельным лучам в многолучевом (многопутевом) ка- 
нале. | 

Из перечисленных методов в кв и укв диапазонах на сегодня 
наибольшее распространение получил прием на разнесенные в про- 
странстве антенны. 

Существуют различные способы комбинирования («сложения») 
сигналов отдельных ветвей разнесения на приеме. Рассмотрим наи- 
более простой и широко распространенный способ автовыбора вет- 
ви с наиболее сильным сигналом и переключением приемников 


1-я ветвь 


2-я бетбь 


л-я ветвь 


Рис. 9.3. Схема разнесенного приема сигналов путем 
автовыбора ветви с наиболее сильным сигналом, 


В этой схеме постоянно измеряется коэффициент передачи ка- 
нала К; (или мощности принимаемого сигнала) по отдельным вет- 
ВЯМ, а на основе этого изучения к решающему блоку подключает- 


ся приемник с наиболее сильным сигналом. 

Проанализируем помехоустойчивость схемы автовыбора для двоичной си- 
стемы с активной паузой, ортогональной в усиленном смысле (ЧТ), при мед- 
ленных рэлеевских независимых и идентичных замираниях сигналов в отдель- 
ных ветвях. 

Вероятность того, что в (л—1) ветвях коэффициент передачи канала 
К<уо, а в одной какой-либо ветви К — вблизи үо, определится формулой 


о п 
о (ү) 4 үо = ло, (2 = үд) р о; (А) 4Ё ато = 
0 
2 2 \ ]и—1 
п Үо Үо Ус 
т (3% [1-5 (- №) | а ус, (9.3) 
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2к к? 

где %1(к) а АР — ГС — рэлеевское распределение амплитуд (К). 
Плотность ‘вероятности для максимума коэффициента передачи канала 

Ктах=‘\о молучим, если (9.3) разделить на Дуо: 

2 п—1 

Үо 


п Үо о 
ге 2 ер (-— Э 1 — ехр а : (9.4) 
Для двоичной ЧТ в отсутствие замираний сигнала и оптимальном (при 


флуктуационной помехе) приеме при неопределенной фазе вероятность ошибки 
при К=үо равна: согласно (6.88): 


о (үө) = 


Р) 
(у) | і 70 2сТе 
и} В — = 
где Съ — спектральная плотность шума. 

Анализируемая схема автовыбора может рассматриваться как схема оди- 
нарного приема, у которой при медленных замираниях сигнала коэффициент 
передачи канала К = үо меняется в соответствии со статистикой (9.4), т. е. сред- 
няя вероятность ошибки при п-кратном разнесении +) 


2 \п—1 
се со о =. 70 
рь = | родо (а “| а [И етае и 
== : Е ех —=— Е — е Ц 
п р (То) @ (ү0) @ о я Ус ехр | - Ка о Үо 
0 0 
— К? Р.Те 
ћ2 = с отношение средней энергии посылки сигнала в месте приема 
Шш . ? 


к спектральной плотности мощности шума. 
Используя формулу бинома Ньютона и ин- 0 10 2 з ш 
тегрируя, получим 
пі 
еи еб. 
2 
С: са 


11. 


(9.5) 


На рис. 9.4 изображены зависимости р» 


от А-2 при. числе ветвей разнесения п= 1, 2, 3, 4. 
Из кривых видно, что эффективность раз- 
несения велика при переходе от одинарного к 
двоичному приему и заметно падает при даль- 
нейшем росте числа ветвей. 
Это объясняется тем, что разнесение тем 
‚выгоднее, чем хуже эквивалентный одинар- 
“ный канал. С ростом же п флуктуации үз . 
уменьшаются — эквивалентный канал стремит- Рис. 9.4. Зависимость вероятне- 
ся к каналу без замираний, где разнесение сти ошибки в двоичной ЧТ с. 
(теперь только по помехе в отдельных ветвях) автовыбором ветви с наиболее 
значительно менее эффективно. Практически сильным сигналом от отноше- 
число ветвей разнесения чаще всего берут ния сигнал/шум и числа ветвей 
равным 2. разнесения 


1) Эта формула приближенная, так как из-за аддитивного шума в канале 
‚блоки измерения на рис. 9.3 не могут точно измерить мощность чистого сигнала 
(коэффициенты А;). Однако при достаточно медленных замираниях, производя 
усреднение по помехе (выбирая достаточно большую постоянную времени), бло- 
ки измерения’ смогут удовлетворительно справиться со своей задачей. 
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В области малых ошибок: 
р: = 1 А; руя 4/( 85)? 
= Ир А2 = З/У ра 


При неизменной вероятности ошибки р: =рг==р энергетический выигрыш (вы- 
игрыш по мощности передатчика) сдвоенного приема по сравнению с одинарным 


Пр == А2 / А2 = 1/2 Ур. (9.7) 


При вероятности ошибки р=10-* имеем 7= 50 (17 дБ). 

Если между сигналами в отдельных ветвях имеется корреляция, выигрыш от 
разнесення, как можно показать, падает, олнако незначительно, вплоть до ко- 
эффициентов взаимной корреляции А ж 0,6 [53]. 

Можно также показать [53], что помехоустойчивость рассмотренной схемы 
с автовыбором в области малых ошибок незначительно уступает по помехо- 
устойчивости схемам оптимального сложения сигналов, реализуемым более 
сложно. 


(9.6) 


9.4. ПРИЕМ В ЦЕЛОМ 


До сих пор рассматривали только наиболее распространенный | 
на практике поэлементный метод приема дискретных сообщений, 
при котором решение о переданной букве аһ (или соответствующей 
ей кодовой комбинации бһ) принимается декодером (второй решаю- 
щей схемой} по результату анализа совокупности элементарных ко- 
довых символов 6, , последовательно выдаваемых первой решаю- 


щей схемой приемника по результату анализа элемента непрерыв- 
ного сигнала длительности Г. 

Однако, если при кодировании сообщений ак внесена избыточ- 
ность, поэлементный прием не является оптимальным даже при ус- 
ловии, что первая и вторая решающие схемы приемника в отдель- 
ности реализуют оптимальный алгоритм обработки сигнала (пусть 
по критерию максимума апостериорной вероятности [53]. 

На самом деле, при поэлементном приеме вторая решающая 
схема располагает не полной информацией, содержащейся в при- 
нимаемом сигнале 2(1) [например, характер этого сигнала, апосте- 
риорные вероятности Р(6;/2) ит. п.], а лишь информацией, содер- 


жащейся в последовательности символов Б; ‚ выдаваемых первой 


решающей схемой. Следовательно, если при использовании коррек- 
тирующего кода эта последовательность не образует допустимую 
кодовую комбинацию, то декодеру «приходится» принимать реше- 
ние о переданной букве аһ, не располагая всей возможной инфор- 
мацией. 

В частном случае, когда последовательности элементарных сим- 
волов на выходе первой решающей схемы приемника всегда обра- 
зуют допустимую и априорно равновероятную кодовую комбина- 
цию (кодирование без избыточности), поэлементный прием следует 
считать оптимальным, ибо в этом случае оптимальный выбор каж- 
дого из элементарных символов р; обеспечивает максимальную 
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апостериорную вероятность кодовой комбинации, образованной на 
их основе. ‘ 

При избыточном же кодировании оптимальным следует считать 
прием в целом, когда приемное ‘устройство анализирует как еди- 
ное целое принимаемый сигнал 2(1), соответствующий всей пере- 
данной кодовой комбинации, принимая решения в пользу сообще- 
ния аһ (букве) с наибольшей апостериорной вероятностью. 

Приведем простой прием, который продемонстрирует рост эффективности 


приема в целом по сравнению с поэлементным приемом. Пусть используется 
избыточный код (3.1) с разрешенными кодовыми комбинациями: 


5 =111; 6=000, (9.8) 


а двоичные символы передаются сигналами, ортогональными в усиленном смысле 
(система ЧМ), по гауссовому каналу с неопределенной фазой и известным ко- 
эффищиентом передачи к. 

Вероятность ошибочного приема элементарного символа длительности Т 
при оптимальном поэлементном приеме’ 


1 А? к?Р.Т, 
ваш —_ » 8 — == 4 


Вероятность же ошибочного приема кодовой комбинации (9.8) в целом при 
использовании опять-таки двух сигналов, ортогональных в усиленном смысле, 
но теперь длительностью ЗТ, равна: 


. 
Ре тагюхр (з=) . (9.10) 


Эквивалентная вероятность ошибки р» при поэлементном приеме (ем. па- 
раграф 5.3) 


З 1 
2-2. Е ТВ в 
Рэ(поэл. пр) 6 4 ехр (- 6 һә , М =. ЗЙ?, (9. 11) 


в то время как эквивалентная вероятность ошибкн при приеме в целом 


1 нё 9. 
Р5(пр.в целом) Рк = к ехр | — т (9.12) 


\ 


Выигрыш по эквивалентной вероятности ошибки 


Рэ(поэл. 12 
В поэл.пр == _ э(поэл.пр) _ = 1;5 ехр (8. 


пр.в целом Рә(пр .в целом) 


а энергетический выигрыш в рассматриваемом канале 


1,5 
ъл пр) Іп а= | 
| —— 0—07 |= рә. 
1 поэл.пр 1018 9 1015] З т А 
пр. в целом э(пр. в целом} 10 (55 
рэ 
В области малых ошибок 1 2 10163 22 4,7 дБ. 
поэл.пр 
пр.в целом 


Необходимо иметь в виду, что реализация оптимальной решаю- 
щей схемы для приема в целом в общем случае достаточно сложна. 
В частности, она должна содержать набор фильтров, согласован- 
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ных © сигналами, соответствующими всем разрешенным комбина-- 
циям кода. . 
Представляют поэтому практический интерес схемы приема, за- 
нимающие по эффективности промежуточное положение между’ 
приемом в целом и поэлементным приемом. В них две решающие: 
схемы, но, в отличие от обычного поэлементного приема, при при-- 
нятии решения во второй решающей схеме учитывается некоторая’ 
информация непрерывного сигнала ‘на входе приемника. 


Отметим здесь декодирование по наиболее надежным символам, которое- 
реализуется схемой указанного вида. Декодирование по наиболее надежным 
символам кодовой комбинации основано на том, что при использовании избы- 
точных кодов декодер может принять решение и при наличии части стертых, 
(а следовательно, ненадежных) элементарных символов [3]. 

Для линейных кодов, допускающих раздельные проверки по информацион-- 
ным символам (см. параграф 5.3), за последнее время [20] предложен метод ана- 
логового декодирования, обеспечивающий эффективность, близкую к эффектив-- 
ности приема в целом. При этом методе решение по каждому из информацион- 
ных символов принимается по результату анализа (непрерывного аналогового): 
напряження на выходе демодулятора приемника. - 


Теперь рассмотрим системы связи с обратным каналом, которые: 


могут обеспечить еще большую помехоустойчивость, чем прием в: 
целом [53]. 


9.5. ИСПОЛЬЗОВАНИЕ КАНАЛОВ ОБРАТНОЙ СВЯЗИ 


Существующие системы связи часто делят на односторонние: 
(прямые) и двусторонние. В односторонних (прямых) системах ин-- 
формация передается в одном направлении. 

Типичным примером прямой системы может служить радиове-: 
щание или телевидение: здесь сообщение передается, например, 
только из радиостудии к слушателям или зрителям, связь же в об- 
ратном направлении — от слушателя ‘и зрителя к студии — на се- 
годня невозможна. 

Двусторонние системы используются для связи между коррес-- 
пондентами, каждый из которых может быть как отправителем, так 
и получателем информации. Практически такие системы обычно: 
реализуются с применением на обоих концах линий связи однотип- 
ных комбинированных приемо-передающих устройств. 

Двусторонние системы связи делят на симплексные и дуплекс- 
ные. Система называется симплексной, если в ней в одно и то же“ 
время информация и передаваться только в одном направле- 
НИИ. 

Иными словами, в симплексных системах, если приемопередат- 
чик одного из корреспондентов работает в режиме передачи, то у 
другого он в это время работает в режиме приема. Затем коррес- 
понденты, по установленному сигналу со стороны > 
няются ролями. 

Примером таких систем связи может служить большое число по-- 
левых радиоустановок, применяемых в военном деле, навигации и. 
др. 
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Система связи называется дуплексной, если она обеспечивает 
возможность одновременного независимого обмена информацией 
между двумя корреспондентами, Такой, например, является сис- 
„тема обычной телефонной связи. 

Все сказанное в предыдущих главах о выборе оптимальных для 
данных условий способов перелачи (кодирование, вид переносчи- 
ка и его модуляции) и оптимальных способов приема в равной ме- 
ре относится как к прямым, так и двусторонним системам. 

Здесь рассмотрим те дополнительные возможности повышения 
помехоустойчивости, которыми сбладают двусторонние системы 
связи. Возможности эти основаны на использовании обратной свя- 
зи от получателя к отправителю в процессе передачи сообщения 
и особенно эффективно могут реализовываться в дуплексных сис- 
темах. | 

С помощью обратной связи, посредством которой можно пере- 
давать те или иные сигналы в направлении от получателя к отпра- 
вителю, как увидим ниже, можно существенно повысить верность 
приема сообщений, переданных в прямом направлении. При этом 
система в целом может работать как дуплексная и использовать 
только часть пропускной способности каналов (в обоих направле- 
ниях) для передачи дополнительных данных, позволяющих повы- 
сить верность связи. Заметим, что двусторонняя связь является су- 
щественной особенностью рассматриваемых нами здесь систем 
лишь постольку, поскольку она позволяет образовать канал обрат- 
ной связи. Поэтому системой с обратной связью будем считать и 
такую, в которой по каналу обратной связи могут передаваться 
лишь сигналы, корректирующие работу прямого канала. 

‚ Обратная связь (от получателя сообщения к его отправителю) 
может быть использована по-разному, что приводит к созданию 
большого числа различных систем, всю совокупность которых обыч- 

но подразделяют на два основных класса: системы с информаци- 
онной обратной. связью и системы с управляющей 1) обратной свя- 
зью. Основой такого деления служит присущее этим двум классам 
различие в методах исгользования обратного канала [13]. 

Современная техника связи использует обратный канал, глав- 
ным образом, для повышения верности передачи лишь дискретных 
сообщений в прямом канале. Передачу дискретных сообщений и 
будем предполагать в дальнейшем. 

К системам с информационной обратной связью относят такие, 
в которых при передаче сообщений с приемного устройства на 
передающее по каналу обратной связи поступает информация о 
том, в каком виде по прямому каналу принято сообщение. Распо- 
лагая такой ‘информацией, передающее устройство принимает ре- 
шение о степени соответствия принятого сообщения передаваемо- 
му и в случае необходимости вносит в процесс передачи изменения 
(например, увеличение мощности передатчика, повторение ошибоч- 


1) Иногда их называют с «решающей» обратной связью. 
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но принятого сообщения, измэнение используемого кода или да- 
же полное прекращение передачи на время, пока канал находит- 
ся в «плохом состоянии»). Каждому изменению предшествуют «о- 
ответствующий условный сигнал по прямому каналу и подтвержде- 
ние о его приеме (по каналу обратной связи). 

Одним из простых методов информационной обратной связи яв- 
ляется метод полного обратного повторения и проверки (сокращен- 
но ОПП). В этом случае принимаемый сигнал, по мере поступле- 
ния, полностью передается по каналу обратной связи на передаю- 
щее устройство. Там каждая принятая кодовая комбинация сли- 
чается с той, которая при этом передавалась. Если обнаружится 
несовпадение переданной и принятой кодовых ` комбинаций, то пе- 
редающее устройство посылает спещиальный сигнал («стирание»), 
после чего повторяется неправильно принятая комбинация. Сигна- 
лом «стирание» служит одна из кодовых комбинаций. 

Рассмотрим схему (рис. 9.5). В системе ОПП, как правило, ис- 
пользуется примитивный код "без избыточности). Закодирован- 
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Рис. 9.5. Функциональная схема дискретной системы с информационной обрат-. 
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ное сообщение посылается в канал «порциями» в виде последова- 
тельности (той или иной длины) кодовых символов. Чаще всего та- 
кой порцией является одна очередная кодовая комбинация, однако 
это может быть и одна очередная элементарная посылка (кодовая) 
либо очередная группа, состоящая из известного числа кодовых 
комбинаций. 

Направленная в канал прямой связи «порция» в то же время 
запоминается на передающей стороне во временном накопителе. 
Принятая «порция» сначала записывается во временном накопи- 
теле приемного устройства и одновременно по обратному каналу 
передается снова на передающий конгц, где сравнивается с пере- 
данной, зафиксированной в накопителе. Под воздействием помех 
как в прямом, так и в обратном каналах связи передаваемые «пор- 
ции» могут исказиться. Если сравнение на передающей стороне по- 
казывает, что искажений не было, то передается следующая «пор- 
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ция» закодированного сообщения, в противном же случае пезреда- 
ется специальный сигнал стирания. Если сигнал стирания не по- 
ступил на приемное устройство, то «порция», хранящаяся там в 
накопителе, декодируется, а вместо нее запоминается следующая, 
в противном случае содержимое приемного ‘накопителя стирается 
без декодирования, а принятый сигнал стирания передается по об- 
ратному каналу на передающий конец, где после его поступления 
на приемный конец направляется вся ранее пераддвавичи «пор- 
ция» сообщения. 

Если передача сигнала, подтверждающего стирание, по каналу 
обратной связи сопровождается искажениями, то по прямому ка- 
налу снова посылается сигнал стирания. 

Кодовая комбинация принимается неправильно только тогда, 
когда в принятой по прямому каналу комбинации окажутся ошибки, 
а в канале обратной связи возникнут, в свою очередь, такие ошиб- 
ки, что в результате передаваемая по нему неправильно принятая 
кодовая комбинация превратится в действительно переданную и 
сигнал стирания не последует. 

Найдем вероятность такого события. Пусть р: — вероятность 
ошибки (вероятность ошибочного приема ютдельного кодового сим- 
вола) в прямом канале; р› — вероятность ошибки в канале обрат- 
ной связи. Тогда при двоичном кодировании в двух направлениях 
эквивалентная вероятность ошибки для системы ОПП 


рь = ра рь. _ (9.13) 


Так как после каждой ошибочно принятой (в прямом или об- 
ратном канале) кодовой комбинации необходимо передавать две 
дополнительные комбинации (стирание и повторение), то в рассма- 
триваемом канале неизбежно замедление передачи (уменьшение 
средней скорости передачи полезной информации 7’). 

Степень замедления передачи, т. е. отношение средних скоро- 


стей в системе прямой связи /. и в системе ОПП лип, может 


быть выражена численно величиной 


, 


К, = 1" = 1+ 2л (рр). (9.14) 


Јопп 


Величина (9.14) есть среднее значение (математическое ожида- 
ние) времени, фактически затраченного на передачу, отнесенного 
ко времени, необходимому для передачи в отсутствие помех (пов- 
торений). 

Метод информационной обратной связи (в частности, система 
ОПП) оказывается рациональным, если канал обратной связи обе- 
спечивает весьма высокую верность передачи, т. е. р2—>0. 

На самом деле, если рэ—>0, то ценой известного замедления пе- 
редачи можно обеспечить надежный прием сообщений, переданных 


по весьма ненадежному прямому каналу. Это непосредственно сле- 
дует из (9:13), (9.14). 
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Непрерывная загрузка канала обратной ‘связи является большим 
недостатком метода полной ретрансляции. Более совершенный ме- 
тод информационной обратной связи — это метод передачи кон- 
трольных символов. В этой системе буквы алфавита кообщения, 
как и сигнал стирания, обычно кодируются систематическим кодом 
с минимальным хемминговым расстоянием 4тшж>1. По прямому 
каналу передаются только информационные символы, а по кана- 
лу обратной связи, вместо полной ретрансляции, передаются лишь 
контрольные символы, соответствующие кодовой комбинации, На 
передающей стороне они сопоставляются с переданными информа- 
ционными символами, и при обнаружении несоответствия переда- 
ется сигнал стирания и повторяется ошибочно принятая комби- 
нация. 

Лучшие результаты по использованию пропускной способности 
обратного канала можно получить, применяя управляющую обрат- 
ную связь, поэтому последняя используется значительно шире. 

В системах с управляющей обратной связью на приемной сто- 
роне осуществляется непрерывная оценка надежности принимае- 
мой информации и лишь при выявлении «ненадежных» символов 
или ошибочно принятых кодовых комбинаций (при кодировании с 
избыточностью) по каналу обратной связи посылается сигнал за- 
проса повторения. Таким образом, в системах с управляющей об- 
ратной связью обратный канал используется редко, лишь при воз- 
никновении ошибки (или при выявлении «ненадежных» символов). 
В остальное время он может использоваться при передаче сообще- 
ний в обратном направлении. Такой метод особенно удобен для 
дуплексных линий связн. 

В каждом направлении посылаются сообщения, пока не будет 
обнаружена ошибка в принятой комбинации (или «ненадежные» 
символы), после чего передается сигнал запроса. 

Использование даже примитивного кода в сочетании со схемой 
выявления «ненадежных» элементарных символов кодовой комби- 
нации с дальнейшим ‘их автоматическим запросом на повторение 
(системы АЗО — автоматический запрос ошибки) может весьма 
существенно поднятъ эффективность связи, в особенности в радио- 
каналах с глубокими замираниями (мал параметр 42). 

«Ненадежные» символы в месте приема могут быть выявлены 
различным образом. Это можно сделать путем оптимального раз- 
биения пространства принимаемых сипналов 2(ї) (см. гл. 6) не на 
т (как в системах прямой связи с т-позиционным кодом), а на 
т--| непересекающихся областей и интерпретации символа как 
«ненадежного» при попадании соответствующего ему колебания 
2(1) в т+1 область («зону неопределенности») !). 


!) По существу, здесь получаем канал со стиранием. При избыточном коди- 
ровании можно, в принципе, во второй решающей схеме правильно восстановить 
переданную букву алфавита сообщения и при наличии определенного числа 
«стертых» ненадежных символов, не запросив их повторения (метод Л. Ф. Бо- 
родина) [3]. 
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На практике вместо оптимального способа выявления «ненадеж- 
ных» символов часто ценой некоторой потери помехоустойчивости 
пользуются другими, более простыми способами, выявляя ненадеж- 
ный символ путем анализа лишь некоторых (одного) параметров 
принимаемого сигнала. Часто, например, в радиосвязи анализируе- 
мый символ считают ненадежным, если коэффициент передачи ка- 
нала к лежит ниже порогового уровня Ко. Такой способ называют 
пороговым. | 

Поскольку в реальных условиях связи из-за аддитивной помехи 
в канале величину к нельзя точно измерить, пороговый способ при- 
ема в чистом виде неосуществим. Однако при достаточно медлен- 
ных замираниях, усредняя в блоке измерения на протяжении ря- 
да элементов, можно значительно ослабить влияние помехи. 

Оценим эффективность пороговой схемы выявления «ненадежных» симво- 
лов в рэлеевском канале (42=90, В?=1) для двоичной ЧТ. Будем считать, что 
принимаемый элемент сигнала считается «надежным» (при этом также, естест- 
венно, принимается решение о переданной позиции с регистрацией выбора в 
ячейке памяти) при условии, что отношение энергии элемента сигнала к?Е = 
=к?Р.Т, к удельной мощности флуктуационной помехи бъ превышает поро- 
говое значение К, т. е. при выполнении неравенства 

к?Е/Сш > К. (9.15) 

При выполнении обратного неравенства элемент сигнала считается «нена- 
дежным» и приемная сторона посылает команду «запроса» повторения на пе- 
редающую. 

Структурная схема системы связи с управляющей (решающей) обратной 
связью и пшпоэлементной проверкой символов на надежность приведена на 
рис. 9.6. Здесь ключ К; анализатора замыкается при попадании принимаемого 


Леребающая сторона | Приемная сторона 
Источник 


Прямого 
канала 


| 

| | 

| | 

Переклю- | | 
чатель 


отропствоі` 
| ламяти | 


ОЛуЧаТЕЛЬ 
| Сообщения 


Рис. 9.6. Функциональная схема диекретной системы с управляющей обрат- 
НОЙ СВЯЗЬЮ 


сигнала в зону «определенности» (выполнение неравенства 9.15) и размыкается, 
если принимаемый сигнал ниже порога. Одновременно посылается команда от 
датчика решающих сигналов на передающую сторону и запрещается запись 
информации в устройстве памяти. 

Для возможности повторения «ненадежных» символов накопитель передат- 
чика должен их держать в памяти на время, превышающее период замираний 
сигнала в канале. При известном точно в месте приема коэффициенте передачи 
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канала к (о таком приближении, естественно, можно говорить только в усло- 
внях достаточно медленных замираний в канале) и неопределенной фазе сиг- 
нала вероятность ошибки двоичной ЧТ при оптимальном приеме, но без про- 
верки символов на надежность определяется формулой 


1 Рк? 
р (к) = и: Е , (9.16) 


Средняя вероятность ошибки при пороговом способе приема в системе с 
«поэлементной проверкой символов на надежность» (система ППСН) 


Р(ош,з.о.) 
Дра тА (9.17) 
Р(з.о.) 


` где р(з.о.) — безусловная вероятность попадания анализируемого элемента сиг- 
чала в зону определенности (зону принятия решения), которая определяется 
вероятностью выполнения неравенств (9.15); 
Рз.о (ош) — вероятность ошибки при условии попадания элемента сигнала 
в зону определенности. Именно эта условная вероятность ошибки определяет 
среднюю вероятность ошибочного приема сообщений рассматриваемой системы; 
р(ош.з.о) — совместная вероятность ошибочного приема и попадания эле- 
мента сигнала в зону определенности. 
Рассматривая К как случайную величину (в ходе замираний сигнала) с 
плотностью вероятности 0: (к), можно легко определить с учетом (9.15) ве- 


роятность рз, о.) = | ©, (к) ак 


и вероятность 


>| — 
3 
М 
УЗ 

| 
С | > 
Е 
=” 
5 

= 
—. 
е 
— 
>. 
> 


Р(ош,з.о.) г | 01 (к) р (к) ак == 


| а Кош | 
Е Е 


Следовательно, искомая вероятность ошибочного приема элементарного 
символа 


{1 Ф; (к) ехр (- ыы ак 
2 ш 
КО ГЕ 
| ө, (к) ак 
У К./Е 
Если К распределен по Рэлею со средким квадратом `К?, то 
(к) 2к А | с 
1 (к) = =5- ехр | — == 
1 К? р КЗ 
и интегрирование (9.18) дает результат 
р = ——==ехр(-- №). - | (9.19) 
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Сьедняя скорость передачи информации в анализируемой системе (прене- 
брегая ошибками в канале) при использовании двоичных посылок длительно- 
стью Т и примитивного кода 


Р ТАСА ТРОЕ 
Ј нн заса: е (— а Т ехр == , (9.20) 


где а›=й2/Т = К?Р./Сш — отношение средней мощности принимаемого сигнала 
к спектральной плотности мощности шума. 

Из (9.20) следует, что при заданном пороге К существует некоторое опти- 
мальное значение длительности посылки Т, максимизирующее 1’. Это объяс- 
няется тем, что при очень больших Г {очень большой энергии сигнала, когда 
Рзо->1! и условие (9.16) выполняется с вероятностью, близкой к 1] 7’ не может 
быть большим, при очень маленьких Т [очень малых значениях энергии сигнала, 
когда р(з.оу*0 и условие (9.16) выполняется с вероятностью, близкой к нулю] 
] также не может быть большим, так как при Т->0 числитель в (9.20) умень- 
шается быстрее знаменателя. 


Из условия т =0 получаем из (9.20) 


ЕЕ 69 или А2 


сЗ опт —_ Топтб?= Ю. 
При выборе Гонт имеем: 
Р(з.о.) = ехр (—1); Л’ = тах = 95 хр = 
опт 
— р 

= ехр (— А2) (9.21) 

2 + А? 

Для системы прямой связи (К =0) имеем: 

, 1 1 

В(з.о.) гіс Т. Рис + #2. ( ) 


Из (9.21) н (9.22) можно найти необходимое превышение А=В. (ә, при 
котором обеспечивается неизменная вероятность ошибки р==рис. Средняя ско- 
рость передачи ииформации в двух системах при этом различная. При р= рь; = 
= 10-* параметр А=770. 


Нри одинаковой пиковой мощности передатчика о2=02, для обеспечения 


неизменной вероятности ошибки длительность элемента сигнала в системе с 
обратным каналом должна быть в А раз короче (т. е, занимаемая полоса ча- 
стот в А раз шире), чем в прямой системе связи. Отсюда с учетом (9.20) и 
(9.21) возможный выигрыш в средней скорости передачи информации 


Ми 7 АР) = . 


? 


При р=рьс =10-* имеем А = 285. Нетрудно увидеть, что при одинаковой 


средней скорости передачи информации (/” =.) и одинаковом качестве р== рпс) 
использование обратного канала сулит энергетический выигрыш по пиковой (а 
также средней для системы с активной паузой, каковой является система ЧТ) 
МОЩНОСТИ Пр=Ау, . При р=ро= 10-* имеем 1р = 285 (24,5 дБ). 

При одинаковой полосе пропускания канала (одинаковой длительности ра- 
бочих посылок Г=Тьс) в системе с обратным каналом можно обеспечить оди- 
наковое качество (р=рие), уменьшив по сравнению с прямой системой пико- 
вую мощность сигнала в А раз. и, этом, однако, средняя скорость передачи 

А 


информации уменьшается в. гт 
А 


р(зо) ° 
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Рассмотренная система с поэлементной проверкой символов на 
надежность и канала обратной связи может, конечно, использовать- 
ся и при избыточном кодировании. В этом случае, однако, возмож- 
но обнаружение ошибочного приема кодовой комбинации. Если ©б- 
наружена ошибка при приеме очередной кодовой комбинации, то 
по каналу обратной связи передается сигнал запроса. По этому «и- 
гналу передающее устройство повторяет неправильно принятую ко- 
довую комбинацию, для чего ряд последовательных кодовых ком- 
бинаций хранится на передающем конце в запоминающем устрой- 
стве. 

Структурная схема такой системы принципиально также пред- 
ставляется схемой рис. 9.6, если там упразднить анализатор сиг- 
нала на приеме, замкнув накоротко ключ Ка, а управляющим счи- 
тать решающий блок приемника (замыкается ключ К»). 

Использование канала обратной связи в сочетании с простым 
корректирующим кодом значительно повышает верность передачи. 

При помощи более сложных корректирующих кодов в системах 
АЗО можно добиться высокой верности передачи даже в условиях 
очень сильных замираний. 

Следует подчеркнуть, что применение корректирующих кодов В 
прямых каналах (без использования обратной связи), хотя и при- 
водит подчас к существенному улучшению верности, может потре- 
бовать столь сложного кодирования и декодирования, что его прак- 
тическое применение окажется нецелесообразным. Использование 
канала обратной связи позволяет добиться столь же высокой вер- 
чости, применяя относительно простой корректирующий код или 
даже примитивное кодирование (в системах с выявлением нена- 
дежных сигналов). В этом, в первую очередь, и заключается боль- 
шое преимущество систем с обратной связью, которые оправданы 
всегда, когда они технически реализуемы [53]. 

Разновидностью ‘систем с управляющей обратной связью явля- 
ются системы прерывистой связи [23]. В этих системах полезная 
информация передается со скоростью 9==9тах Лишь в интервалы 
времени, наиболее благоприятные для связи. Сигналы на изменение 
режима работы передатчика поступают по каналу обратной свя- 
зи. В интервалах, когда информация не передается, передатчик из- 
лучает лишь зондирующий сигнал. Таким образом, такая система 
прерывистой связи, по существу, не отличается от системы АЗО, 
рассмотренной выше, и характеризуется высокой эффективностью. 

Практически на сегодняшний день система прерывистой связи реализована 
лишь на метровых волнах с использованием отражения радиоволн от нонизи- 
рованных следов, возникших в атмосфере на высоте 70—120 км при прохож- 
дении метеоров. 

Отразившись от метеорного следа, радиоволны создают значительную на- 
пряженность поля на расстоянии до 2000 км от передатчика. Это позволяет в 
промежутке времени, когда в секторе связи имеются достаточные для отраже- 
ния следы метеора, вести передачу с большой скоростью при относительно ма- 
лой мощности передатчика. На метеорных линиях активно используется при- 


мерно два процента рабочего времени, в остальное время ра > находит- 
ся в режиме ожидания. 
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Система метеорной связи реализует прерывистый принцип из-за прерывистое 
го характера существования самого канала, пригодного для связи. Можно, од- 
нако, внедрить прерывистую систему и при постоянно существующем канале, 
но с переменным условием прохождения радиоволны, что характерно, напри- · 
мер, для большинства’ систем кв связи. 


9.6. ПРИМЕНЕНИЕ ШИРОКОПОЛОСНЫХ СИГНАЛОВ 


За последние годы появился ряд систем радиосвязи, исполь-- 
зующих сложные, широкополосные (шумоподобные) сигналы є ба-- 
зой В, =2РЕкТк порядка 102—10°. 

В параграфе 8.2 рассматривались возможности использования: 
«почти» ортогональных шумоподобных сигналов в многоканальных. 
системах ААСС, в’ параграфе 3.4 показано, что широкополосные’ 
системы могут обеспечить эффективную защиту от импульсных, а 
иногда и от сосредоточенных помех. 

Другая область возможного применения широкополосных, шу- 
моподобных сигналов — синхронные системы передачи дискретных. 
сообщений в многолучевых каналах связи. Осуществляя оптималь- 
ный прием таких сигналов (корреляционной техникой или согла-: 
сованными фильтрами), удается разделить отдельные лучи и ©осу-- 
ществлять по ним разнесенный прием, повышая: тем самым вер-: 
ность связи в каналах с селективными замираниями. 

На самом деле, при оптимальной обработке сигнала в прием-- 
нике можно определить функцию взаимной корреляции между за- 
держанным принятым колебанием 2({) (сигнал-+помеха) и ожи-- 
даемым опорным сигналом {-й позиции $, (1): 


Та 
и (т) = { 201—7) 5, (В) а, (9.23)» 
0 


где Га — время анализа, близкое к длительности элемента сигна-- 
ла У. | 
Если для простоты анализа исключить влияние аддитивной по-- 
мехи, то ясно, что (9.23) достигает максимума при т=0, если в: 
составе 2(1) имеется сигнал $, (#). 


Длительность сигнала у(т) на выходе коррелятора примерно“ 
определяется интервалом корреляции тк^ =— реализации 5, (2). 
Е. ыы к 


В узкополосных системах ЁкГк=| и тк — А Гь, т. е. сигналы. 


к 
от отдельных лучей с различным запаздыванием на выходе корре-: 


лятора будут перекрываться и их разделение невозможно. Это при- 
водит к междусимвольной интерференции, возрастающей по мере 
укорочения посылок и резко ухудшающей качество связи. Указан- 
чое обстоятельство ограничивает в распространенных системах ми- 
нимальную длительность рабочих посылок (т. е. скорость переда- 
чи информации в одном частотном канале). Эта скорость в мно- 
голучевых каналах обычно не превышает (200—300) бод. 
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1 А 
В широкополосных системах тк ет г <«Ть поэтому сиг- 
к к 


налы отдельных лучей при времени взаимного запаздывания 'Ат> 
>тк будут почти полностью разделены коррелятором. В кв связи, 
например, чаще всего ЛїЇһ;һ не меньше 0,1 мс, т. е. для разделе- 
ния лучей требуется сигнал с полосой частот Ек> 10 кГц. 

После того как сигналы отдельных лучей разделены, их мож- 
но (после соответствующей коррекции фаз и амплитуд) совместить 
во времени и сложить, что и повышает помехоустойчивость связи. 


На рис. 9.7 приведена блок-схема одной из первых кв широкополосных си- 
стем связи «Рейк» [37], предназначенный для приема двоичных телеграфных . 
сигналов (ЧТ). 

Она состоит из серии корреляторов, расположенных вдоль линии задержки 
Ча Тюох (максимальное время взаимного запаздывания лучей в канале), двух 
опорных генераторов, интеграторов, двух детекторов огибающей н сравнивающей 
схемы. Генераторы опорных сигналов создают колебания, соответствующие двум 
возможным позициям (сигнал «нажатия» и сигнал «отжатия»). Каждый из кор- 
реляторов состоит из умножителя УМН и интегратора, но так как все выходы 
корреляторов соединяются вместе через цепи коррекции амплитуды (ү;) *) и фа- 
зы ($ф:), то целесообразно применить один общий интегратор соответственно 
для каналов «нажатия» и «отжатия». | 

Функция взаимной корреляции между напряжением опорного генератора и 
принимаемым сигналом имеет максимум при времени задержки между ни- 
ми Ат=0. 

Если опорные сигналы синхронизированы с первым лучом, достигшим к 
началу интегрирования конца линии задержки и выделяемым, следовательно, 
крайней правой ветвью на схеме рис. 9.7, то лучи с большим запаздыванием 


У/Риератор 


сигнала 00 
Е эн) С 
Ори 
атар | Линия забелжки на Ттох | з0делжки на | Линия забелжки на Ттох | о 


ТРнЕрТТОр ГА г 
сигнала ў, я И 


2ттОтия 


Рис. 9.7. Структурная схема приемного устройства дво- 

. ичной системы с ортогональными (в усиленном смыс- 
ле) широкополосными сигналами, предназначенной для 
многолучевых каналов («Рейк») 


выделяются левее расположенными ветвями. Суммарное время прохождения 
сигнала до приемника и вдоль линии задержки одинаково прн этом для всех 


1) Коррекция амплитуды заключается в том, что в суммарном сигнале под- 
черкиваются более сильные лучи п подавляются более слабые. 
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лучей, и после их коррекции по фазе все они складываются арифметически, 
обеспечивая предельное отношение сигнал/помеха. 

В системе «Рейк» при Рк=19 кГц длительность посылки Т=20 мс, так что 
база сигнала В=2Е,Т =2000. 

Широкополосные, шумоподобные сигналы в системе «Рейк» создаются на 
базе так называемых линейных он последовательностей биполярных 


коротких импульсов длительности т 2х Р ' расположенных псевдослучайно внут- 
1.4 

ри общей длительности элемента сигнала Г. Эти последовательности создаются 
при помощи регистров сдвига, охваченных цепями обратной связи [37} Такие 
сигналы (подобные реализациям флуктуационного шума) обладают не только 
узкими автокорреляционными функциями, но и близкими к нулю взаимокорре- 
лящионными функциями, т. е. образуют ансамбль «почти» ортогональных ·функ- 
ций (в ‘усиленном смысле). Такими же хорошими свойствами обладают и не- 
которые другие ансамбяи сигналов (например, последовательности Баркера, сиг- 
налы ЧМ и ФМ с большими индексами модуляции и т. п.) [30, 37]. 

Следует подчеркнуть, что одноканальные системы типа. «Рейк» (или другие 
системы с большой базой В=2ЕТк), обеспечивая в каналах с селективными 
замнраниями повышение верностн связи, весьма неэффективно используют за- 
нимаемуо полосу частот. 

Для этих систем при двоичном коде количество передаваемой информации 
(при пренебрежении ошибками в канале) в одну секунду на один герц полосы 


частот 
1 о 
А = —— 1, 9.24), 
вЫ СА. ои 


другими словами, скорость передачи информации на единицу полосы частот 
здесь обменивается на верность. 


9.7. АДАПТИВНАЯ КОМПЕНСАЦИЯ (КОРРЕКЦИЯ) КАНАЛОВ. 
СВЯЗИ 


Как мы отмечали в параграфе 3.3, основную часть каналов свя- 
зи можно представлять в виде линейного четырехполюсника с ме- 
няющимися параметрами, характеризуемого переходной характери- 
стикой 2(, т) или комплексным коэффициентом передачи к (1%, #). 

Если параметры канала меняются достаточно медленно (что: 
характерно для подавляющего большинства каналов как провод- 
ной, так и радиосвязи), то можно путем периодического зондиро- 
вания канала испытательным. импульсом, отделенным от инфор- 
мационного пакета импульсов защитным ‘интервалом Итз А тпер 
(рис.:9.8), и изучения отклика канала надежно измерить характе- 


А03. 413 Ай — 23 
лей 5. 74 | Информационный 
пакет импульсов | 
7и 


Рис. 9.8. Сигналы на передаче в системе связи с испыта- 
тельным импульсом и адаптивной компенсацией переход- 
ного процесса в канале 


Вабочии 


’ ристики 01(, т) (или к(1ю, #)), где Г — номер интервала зондиро- 
вания, и предсказать их на интервал передачи полезной информа- 
ции источника. 
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Построенные по этому прнципу системы можно назвать систе- 
мами типа СИИП [23] (системы с испытательным ‘импульсом и 
тредсказанием). 

Такие системы позволяют в месте приема периодически коррек- 
тировать характеристику канала &(1, т) [или к(іо, #)] или компен- 
сировать переходный процесс в канале, обеспечивая тем самым вы- 
сокую эффективность таких систем, которые становятся таким об- 
разом адаптивными (следящими за меняющимися свойствами ка- 
нала). 

Синхронные системы адаптивной компенсации позволяют < вы- 
‘сокой верностью передавать по каналам связи дискретные сообще- 
ния посылками весьма малой длительности на одной канальной ча- 
стоте (последовательный метод передачи), обеспечивая тем самым 
высокие скорости передачи в сочетании с привлекательными ха- 
‘рактеристиками систем временного уплотнения. 


Контрольные вопросы 


3. В чем Вы видите проявление избыточности речевых и телевизионных сооб- 
щений и каковы возможные пути построения эффективных систем’ для пере- 
дачи таких сообщений? 

2. Чем привлекательно статистическое уплотнение в системах связи и в чем от- 

личие ИИМ от ФИМ? 

:3. За счет чего разнесенный прием сообщений может поднять верность связи, 
каков энергетический выигрыш сдвоенного приема на разнесенные антенны 
в области малых ошибок? 

4. В чем разница между системами с информационной и управляющей обратной 
связью, какой ценой в этих системах достигается повышение верности связи? 

:5. Каков энергетический выигрыш системы ЧТ при примитивном кодировании 
за счет использования обратного управляющего канала (схемы поэлементной 
проверки символов на надежность) при рэлеевских замираниях в прямом 
канале? 

6. Как реализуются системы с автоматическим’ запросом искаженных кодовых 

` комбинаций при избыточном кодировании? 

7. Каковы возможности их характеристики широкополосных синхронных систем 
связи в многолучевых каналах? 

8. Каковы возможности систем связи с адаптивной компенсацией (коррекцией) 
канала? 


ЗАКЛЮЧЕНИЕ 


В настоящем курсе ТПС изложены лишь основы статистической 
теории связи, не все ее аспекты представлены одинаково полно. 
„Многие вопросы, которые в настоящее время представляют пред- 
мет теории передачи сигналов, по необходимости вообще опущены. 
Курс призван служить как бы трамплином для изучения специаль- 
ной литературы, которая далеко не исчерпывается рекомендуемой 
нами ниже. Вместе с тем курс ТИС является ‘достаточным нод- 
‘спорьем для успешного усвоения с более общих и зрелых позиций 
‘специальных курсов, читаемых в электротехнических институтах 
‘связи и родственных им вузах. 

Следует подчеркнуть, что статистическая теория связи достиг- 
ла значительных успехов за сравнительно небольшое время (око- 
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ло 20 лет), прошедшее с ее возникновения. Они определяются, кох 
нечно, ‘не только большим числом печатных работ по ТИС, исчис-- 
ляемых на сегодня десятками тысяч, но и рядом практических до-. 
стижений, подсказанных и обоснованных теорией. 

Введение в программы электротехнических институтов связи 
курса ТИС, безусловно, способствует подготовке высококвалифи- 
цированных специалистов связи, способных претворить в жизнь. 
те большие задачи, которые поставлены перед нами программой: 
построения коммунистического общества в. нашей стране. Одна из. 

таких задач — это задача создания единой автоматизированной си-. 
стемы связи (ЕАСС) в рамках всей нашей страны. 

Такая система, управляемая в будущем электронно-вычисли-. 
тельными машинами (ЭВМ), должна быть в состоянии передать с 
высоким качеством и в нужные сроки все увеличивающийся объем 
информации между произвольными пунктами нашей необъятной, 
Родины. На основании сведений ю потоках информации, о степени, 
ее важности и срочности, о загрузке линии связи электронные маши-. 
ны выберут лучший, оптимальный маршрут для передачи инфор-- 
мации различного рода. Высоконадежные линии радио- ‘и провод-. 
ной связи должны образовать вместе универсальную, экономную и’ 
эффективную систему связи, приспособленную для передачи ин-. 
формации самого различного рода. 

Построение такой системы немыслимо без широкого внедрения; 
в практику достижений и рекомендаций ТПС, в частности, той наи- 
более разработанной ее части, которая касается вопросов опти- 
мальной передачи дискретных сообщений. 

Систему ЕАСС немыслимо, да и экономически невыгодно» 
строить на базе одной лишь узкой системы связи. В ней найдут» 
место различные методы кодирования и декодирования (кодеки), 
различные методы модуляции и демодуляции (модемы), в ней най- 
дут применение самые различные перспективные системы передачи. 
информации, работающие практически в неограниченном диапазо- 
не электромагнитных волн, причем в одном диапазоне будут ис-. 
пользоваться различные системы. В этой связи создание ЕАСС упи- 
рается в комплекс вопросов, связанных с электромагнитной сов-- 
местимостью различных систем связи. 

Успешное решение отмеченных выше проблем — ответственная, 
задача ученых и инженеров, работающих в области связи. Часть 
этой рабсты, несомненно, ляжет на плечи тех, которым в первую: 
’ очередь адресуется эта книга — нынешним студентам институтов» 
связи страны. 
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сложение (вычитание) по модулю ' 72 
А 375 


статистическая теория связи 


Т 
трансформация спектра 124 
тактовая синхронизация 
телекодер 350 
георема Котельникова 58 
У 
условия 
состоятельности оценки 243 
несмещенности оценки 243 
эффективности оценки 243 
уплотнение 
канала связи 325 
линий связи 325 
раздельное 327 
комбинащионное 344 
смешанное 327 
частотное 332 
статистическое 350 
во времени 336 
по фазе 339 
по форме 340 
управляющая обратная связь 356 
устранение избыточности 207 ‚348 
Ф 
фазовый детектор 269 
функция 
‘интегральная распределения 20 
дифференциальная распреде- 
ления 
одномерная 20 
многомерная 23 
корреляционная 23 
усредненная корреляцион- 
ная 
взаимокорреляционная 
(связи) 28 
нормированная корреляци- 
` онная 
с ограниченным спектром 57 
отсчетов 28 


корреляции канала (системы) 


со случайно меняющимися па- 


раметрами 119 
правдоподобия 239 
физический объем сигнала и ка: 
нгла 74 
фильтрация сятнала 242 
формула Шеннона (для пропуск- 
пой способности канала) 193 
фильтр 
линейный 246 
активный 244 ` 
коммутируемый 247 
пассивный 247 
согласованный 246,317 
оптимальный Колмогорова — 
Винера` 315 
квазиоптимальный Сифорова 320 
Ш 
шумы (помехи) аддитивные 12,126 
шаг квантования 57 ‚303 
шум воспроизведения 186 
Э ; 
энтропия 
источника 157 
условная 158 
шума в дискретном канале 
(количество ложной информа- 
ции) 168 
выходных символов канала 
(источника на выходе канала) 166 
дифференциальная 185 
условная дифференциальная 188 
эпсилон-энтропия., ‘(собственная 
информация) 188 
эпсилон-производительность 189 
эффективность 
системы связи 14 
системы передачи информацин 281 
эквивалентная энергня сигналов 255 


эффективная полоса пропускания 42 
энергетическая цена уплотнения 


= 


